ELECTRONICA 


VOLUME 4 NUMÉRO 3 


REVUE ÉDITÉE PAR LES LABORATOIRES D’ELECTRONIQUE ET DE PHYSIQUE APPLIQ EE 


Digitized by the Internet Archive 
in 2023 


https://archive.org/details/acta-electronica 1960 4 3 


Les amplificateurs paramétriques 


(Aspects théoriques) 


ACTA ELECTRONICA 


REVUE TRIMESTRIELLE 
RÉDACTEUR EN CHEF : P. MARCHET 


RÉDACTION-ADMINISTRATION 
23, RUE DU RETRAIT — PARIS - XX° 
TÉLÉPHONE : MÉNILMONTANT 80-45 
C.C.P. PARIS 7677-49 - R.C. SEINE 57 B 12.133 
ABONNEMENT : 4 NUMÉROS — 20 NF 


La reproduction ou la traduction, même par- 

tielles, des mémoires et illustrations publiés dans 

Acta Electronica ne peuvent être autorisées 
, , 4 . 

qu'avec l’accord de la Rédaction. Toute repro- 

duction doit mentionner l'indication complète 

d’origine. © 


Dans ce numéro 


Introduction à l’étude 


des phénomènes paramétriques 


H. Dormonr 


LABORATOIRES R'ÉLECTRONIQUE 
ET DE PHYSIQUE APPLIQUÉE 


Sommaire 


Après avoir donné une idée de l’intérêt que suscitent actuellement 
les nouveaux procédés d'amplification, l’auteur montre que de 
l’énergie issue d’une source alternative peut être transmise à un 
système physique oscillant grâce à des couplages non linéaires qui 
fonctionnent de la même manière que des capacités ou des induc- 
tances modulées. Le principe des phénomènes paramétriques est 
expliqué sur quelques exemples mécaniques ou électriques élémen- 
taires. Par raison de simplicité, il est commode de commencer par 
l’étude des oscillateurs paramétriques dans lesquels l’énergie s’accu- 
mule sous forme oscillante. L’amplitude de ces oscillations croît 
tant qu’elle n’est pas limitée par un quelconque processus secondaire 
et l’on montre qu’un tel transfert d’énergie ne pourrait se produire 
si les amplitudes relatives et les phases ne satisfaisaient pas certaines 
conditions. En conséquence, on ne peut utiliser, pour construire des 
amplificateurs, les systèmes à une seule fréquence de résonance car 
ils n’amplifient le signal d’entrée que si l’on a convenablement fixé 
sa phase (phénomène de pseudo-amplification). On échappe à cette 
restriction en utilisant des dispositifs à deux fréquences parce que 
la présence d’une deuxième fréquence de résonance permet au signal 
de produire une oscillation complémentaire avec une amplitude et 
une phase disposées de façon à satisfaire les conditions requises. 


1. Introduction 


Un intérêt certain se manifeste depuis quelques 
années pour un procédé d’amplification connu 
sous le nom d'amplification  paramétrique. Cette 
expression, à la fois vaste et précise, concerne 
un ensemble d’appareils dont le fonctionnement 
repose sur les mêmes principes généraux, mais qui 
font appel, dans leur réalisation, à des phénomènes 
physiques de nature très variée. On pourrait, à 
ce point de vue, comparer cette notion à celle de 
« circuit oscillant » dont le principe est très simple 
puisqu'il consiste à associer un réservoir d'énergie 
potentielle à un réservoir d’énergie cinétique, ce 
que l’on peut faire de différentes façons. En méca- 
nique, par exemple, le premier élément est géné- 
ralement un ressort et le second une masse, alors 
qu’en électricité ils sont habituellement constitués 
respectivement par un condensateur et une induc- 
tance. De manière analogue, un amplificateur 
paramétrique est un système dans lequel on fait 
passer de l’énergie d’un degré de liberté à un autre 
en utilisant un phénomène de modulation dont le 
caractère se dégagera des quelques exemples simples 
qui seront étudiés par la suite. La réalisation en est 
possible par des moyens mécaniques aussi bien 
qu’électriques; les phénomènes physiques divers 
auxquels on peut s'adresser pour cela conduisent 
à des appareils finalement très différents les uns 
des autres. 

DApconcoiriquensruisonide ceccaracière, l'interet 
du procédé dépende, dans une large mesure, des 
moyens technologiques que l’on peut mettre en 
œuvre pour obtenir des résultats utiles. C’est la 
raison pour laquelle, bien que connu depuis long- 
temps, il n’a que peu retenu l’attention des physi- 
ciens jusqu’à ces dernières années. Les savants 
du XIX£ siècle connaissaient le principe de l’oscilla- 
tion et de l’amplification paramétriques, mais les 
moyens dont ils disposaient étaient insuffisants 
pour leur permettre d’aboutir à des applications. 
Leurs études sont restées cantonnées dans un 
domaine restreint, leur but essentiel étant d’ailleurs 
de fournir l'explication de certains phénomènes 
physiques, en particulier mécaniques, tels que le 
mouvement de l’escarpolette. On envisageait cepen- 
dant, à la fin du siècle dernier, de produire des 
oscillations dans un circuit électrique résonnant 
comrortant un condensateur dont on faisait varier 
la caracité par déplacement mécanique des arma- 
tures. Les progrès de l’électronique et de la physique 
du solide ont peu à peu modifié la situation. Le 
développement des substances semi-conductrices 
ou magnétiques, en particulier, l’emploi des corps 
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ferrimagnétiques dont on dispose à l’heure actuelle, 
ont ouvert la voie à une série d’applications. La 
gamme des hyperfréquences fait largement appel 
au magnétisme, celle des fréquences moyennes aux 
diodes au germanium ou au silicium, mais ces 
emplois n’ont rien d’exclusif. On trouvera, dans 
ce numéro, un article consacré à l’exposé de certains 
phénomènes dont l’étude récente à conduit à des 
réalisations de type magnétique dans la région des 
fréquences moyennes [1]. 

Les nouvelles possibilités technologiques ne sont 
évidemment pas suffisantes pour justifier l’intérêt 
que l’on porte actuellement aux phénomènes para- 
métriques. Il faut bien que l’on espère en tirer des 
avantages par rapport aux systèmes classiques pour 
que l’on en poursuive actuellement lPétude un peu 
partout dans le monde. L’un d’eux, peut être le 
principal, est sans doute la dwinution du niveau de 
bruit qui doit permettre de reculer la limite de 
détection des signaux de faible intensité. On en 
devine immédiatement l’intérêt. Un second avantage 
est la possibilité de «travailler » au voisinage de 
fréquences très élevées pourvu qu’on s'adresse à une 
réalisation physique adéquate; la production des 
amplificateurs paramétriques en hyperfréquences 
est en effet fondamentale car on peut envisager la 
construction d’appareillages susceptibles de trans- 
mettre une quantité d’information importante 
malgré une bande passante relative limitée. Tout 
système, d’ailleurs, susceptible d’être utilisé à des 
fréquences relativement élevées retient immédia- 
tement l'attention : nous n’en voulons pour preuve 
que l'intérêt qui se manifeste actuellement pour 
les diodes Esaki (ou diodes «tunnels »), dispositifs 
à semi-conducteurs, de découverte récente, qui 
devraient fournir une amplification dans une gamme 
de fréquences plus élevées que ne le permettent 
les dispositifs classiques. 

Bien entendu, il n’est pas question que les nouveaux 
systèmes supplantent totalement les anciens et que 
lon emploie, par exemple, un amplificateur para- 
métrique pour résoudre n’importe quel problème 
d'amplification. Les uns et les autres ont leurs 
qualités propres qui déterminent leurs domaines 
d'application respectifs. Celui des dispositifs para- 
métriques pourrait être la détection de signaux de 
faible niveau et de bande passante relativement 
étroite. Les spécialistes des circuits déploient 
d’ailleurs beaucoup d’ingéniosité pour combiner de 
façon complexe les éléments dont ils disposent 
et il serait prématuré de vouloir, à l’heure actuelle, 
passer en revue toutes les applications possibles. 


>. Oscillations paramétriques simples 


L'adjectif « paramétrique » est apparu à plusieurs 
reprises dans ce qui précède et l’on a peut-être 
remarqué qu’il y était question tantôt d’amplifica- 
tion, tantôt d’oscillation. Cela ne surprendra guère 
si Pon songe qu'un amplificateur se transforme 
facilement — trop parfois — en oscillateur. Oscilla- 
tion et amplification sont si étroitement liées qu’il 
n’est guère facile, dans le cas qui nous occupe, 
d'étudier l’une sans parler de l'autre. Comme 
l'exposé des phénomènes oscillants est plus simple, 
c’est par son intermédiaire que l’on abordera, au 
moyen de quelques exemples, le phénomène para- 
métrique général. 

On considère parfois que le mot « paramétrique » 
caractérise des systèmes dans lesquels un élément 
réactif est modulé par un procédé quelconque. 
Cette définition, trop étroite si l’on prend le terme 
«élément réactif modulé » au sens strict, fournit 
cependant l’exemple le plus simple: le circuit 
oscillant « pompé ». 


Ce circuit est formé d’une inductance L et d’un 
condensateur dont on peut faire varier la capacité C 
en déplaçant les électrodes l’une par rapport à 
Pautre. Compte tenu des pertes inévitables, mais 
très faibles, dues aux résistances parasites R, la 
charge q est évidemment déterminée par l’équation : 


d2 d 
Le ARTE REA 


L — à 
cite dt C 


= © ; (GE) 


Tant que C est constante, les solutions de (1) 
sont des fonctions oscillantes de pulsation © très 
voisine de 1 /1/ILC et qui s’amortissent lentement : 
la position d'équilibre q = o est stable. Lorsqu'on 
fait varier C en animant les électrodes d’un mouve- 
ment périodique donné, la stabilité du circuit 
dépend de l'allure des solutions de l’équation (1). 
Il est aisé de montrer qu’une instabilité peut se 
manifester dans certaines conditions. Il est bien 
connu qu'entre les armatures d’un condensateur 
s’exerce la force : 


qe 
NCA 


e désignant la distance qui sépare les électrodes. 
Supposons que lon impose à ces dernières un 
mouvement relatif de faible amplitude dont l'allure 
est représentée par la figure 1. 

Lors de l’écartement brusque des lames du conden- 
sateur, la force qui les maintient éloignées fournit 


à 


au circuit le travail — AC tandis qu’elle prélève 
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lors de leur rapprochement une énergie calculable 
par la même formule. Puisque C ne varie que 
faiblement autour de sa valeur moyenne, le mouve- 
ment de la charge q demeure correctement repré- 
senté, au cours de la nîme demi-période, par une 
oscillation propre du circuit oscillant. Soit n 
amplitude de cette oscillation : 


Q'=-n si (@t + D). 
Le travail fourni en moyenne au cours de cet 


intervalle de temps vaut : 


PAC IRE 
&l 


puisque, comme l’indique la figure 1, on tire sur les 
armatures lorsque q° est maximum et on les rap- 
proche lorsque q est nul. ce qui ne nécessite aucun 
travail. D'autre part, les frottements dissipent 


à JD ; PT : - 
l'énergie - R q? © ainsi qu’il est classique dans 
2 


un circuit oscillant. Finalement, le système reçoit 
à chaque demi-période lénergie : 


duisesthunempetite tracuion denléners sq 210 
qu'il contient. L’amplitude maximum n varie 
donc, d’une demi-période à la suivante, selon la loi : 


D (12 NC : 
di+1 e n = An ee -rRo) ; (2) 


Mouvement de e 


Fute 


Do 


Fig. 2. Schéma d’un pendule à longueur variable. 


La force F, exercée sur l'extrémité du fil qui passe sur la poulie, 
modifie la longueur du pendule. 


qui exprime que l’énergie contenue dans le système 
varie, d’une demi-période à la suivante, d’une 
quantité égale à l’énergie que ce dernier à reçue 
pendant le même temps. 


Cette légère variation peut être assimilée à une 
modification continue et lente au cours du temps. 
Comme la durée d’une demi-période est z/«, la 
variation par unité de temps vaut : 


1 dg? do /[AC < 
TE 5 = (Ho o) : G) 


ce qui donne par intégration : 


o [AC oURC 
nu ET | = 


2x 0 2 


(4) 


Ainsi, lorsque C varie suivant la loi indiquée par 
la figure 1, les solutions de (1) sont correctement 
approximées par : 


o | AC ARC 
4 = Go exp — 


27 C 2 


| 0 Sd (ot +) (5) 


Ce résultat met en évidence le caractère stable ou 
instable des oscillations spontanées du circuit 
suivant que l’énergie communiquée par le mouve- 
ment des armatures (que l’on nomme mouvement 
de «pompage ») est suffisante ou non pour vaincre 
les dissipations par frottements. 

Du domaine de Pélectricité, passons maintenant à 


292 


celui de la mécanique pour bien mettre en évidence 
le large champ d’application des phénomènes que 
nous sommes en train d'étudier. 


Le mouvement de l’escarpolette fournit un second 
exemple simple de système paramétrique: on 
suppose qu’un individu, debout sur une balançoire, 
se lève et se baisse alternativement sans Jamais 
exécuter aucun mouvement latéral par rapport aux 
cordes qui supportent l’engin. L’ensemble se com- 
porte donc comme un pendule dont la masse se 
déplace d’un mouvement alternatif donné le long 
de la tige oscillante ou, plus simplement encore, 
comme un pendule de longueur variable (/g. 2). 
Dans ce cas, une force radiale remplace les muscles 
de la personne qui se balance, et peut être exercée 
de l’extérieur au moyen d’un fil passant sur une 
poulie de très petites dimensions, située au point 
de suspension de lappareil. 


Il est facile de montrer que, si l'individu agit à 
bon escient, l’escarpolette entre en oscillations. 
Supposons, par exemple, qu’il se lève brusquement 
lorsque la balançoire passe au point le plus bas, 
et se baisse lorsqu'elle atteint le maximum de 
hauteur. Lors de chacun de ces gestes, le moment 
de la quantité de mouvement mr°« se conserve, 
ce qui produit une variation de la vitesse angulaire 


w. L'énergie cinétique U ayant pour valeur “ mr co 

2 
la quantité r°U (proportionnelle à (r?«)?) se 
conserve également, ce qui prouve qu’une certaine 
énergie AU est transférée au système. Tant que 
la variation relative de longueur Ar/r est faible, 
le mouvement pendulaire n’est que peu troublé 
au cours de chaque demi-période et la quantité 
AU vaut évidemment 


DIT 
NUE . 


r 


Le bilan, au cours de chaque demi-période, est 
positif puisque r diminue lorsque l’homme se lève, 
c'est-à-dire lorsque U est maximum, et augmente 
lorsqu'il se baisse, c’est-à-dire lorsque U est nul : 
il y a cession d'énergie au système oscillant dont 
l'amplitude augmente de demi-période en demi- 
période si les pertes par frottement sont surmontées. 
Comme l’énergie cédée ainsi que les pertes sont 
proportionnelles à U, c’est-à-dire au carré de l’am- 
plitude atteinte à la nème demi-période, le raison-" 
nement que l’on à fait à propos du circuit oscillant 
pompé peut être répété; la tendance à la stabilité 
ou à Pinstabilité présente le même caractère dans 
les deux cas, tout au moins tant que la balançoire 
peut être considérée comme un système oscillant 
linéaire. Aux grandes amplitudes, une saturation 
intervient parce que la force de rappel, proportion- 


nelle au sinus de l’écart angulaire, cesse d'augmenter 
proportionnellement à ce dernier. 

Les équations de fonctionnement sont faciles à 
écrire en utilisant les coordonnées polaires r ét 0. 
F désigne la force radiale exercée par les muscles 
de lindividu qui se balance ou par le moteur qui 
entretient le mouvement, le long de r, de la masse 
du pendule de longueur variable; f1 et fo sont les 
coefficients de frottement radial et latéral, & l’accélé- 
ration de la pesanteur : i 


der d 6\2 E 
mas Om (5) — mg cos 0 + f: E = F, (6) 
, d0 
NE 
m “ _. dû 
= 2e + mg sin 0 +for re (7) 


Lorsque r est animé d’un mouvemerit donné, 
l’équation (6) détermine la réaction F qui s’exerce 
sur le moteur.*Le système n’a plus qu’un seul 
degré de liberté dont le mouvement ne soit pas 
imposé et l’équation (7) est la seule équation que 
l’on ait à considérer. Pour de petits écarts angulaires, 
elle” devient : 


= for — 


ce qui prouve bien, en posant mr? =L, f2r7=R, 
que lescarpolette est équivalente à un 


circuit oscillant dont on modulerait l’inductance, 

la résistance, la capacité, d’une façon donnée à 

priori. L’équation générale déterminant le mouve- 

ment des charges dans un circuit de ce type est en 
dq q 


effet : 
dq 
d (L a. 
dt 
E — DCE (9) 


Re AC 


la modulation des éléments est obtenue, d’une façon 
indirecte, grâce au couplage non linéaire qui 
existe entre les degrés de liberté mécaniques r et Ü. 
Un troisième exemple, plus voisin des systèmes 
susceptibles d’applications pratiques, est fourni par 
l'étude des circuits à capacité non linéaire. 


Il existe des éléments de circuit, tels que les diodes 
semi-conductrices, dont limpédance se présente 
comme la superposition d’une résistance et d’une 
capacité de valeurs variables en fonction de la 
différence de potentiel aux bornes. Supposons, 


FE& 3% 


pour simplifier, que le résidu de conductibilité 
que présente une diode fonctionnant dans la zone 
de grande résistance puisse être négligé. Il ne 
subsiste qu’une capacité non linéaire; la charge q 
et la différence de potentiel V sont liées par une 
relation \W=r(Q)dans quelle "iNesthune fonc 
tion croissante de la charge. Considérons mainte- 
nant le circuit de la figsre 3 : G est un générateur 
qui impose à la branche 1 de débiter un courant 
alternatif donné, de valeur moyenne nulle puisqu’on 
néglige la conductibilité résiduelle de la diode : 
c’est le courant de pompage. La charge Q issue 
de ce circuit est donc une fonction périodique 
donnée du temps. Soit q la charge issue de la 
branche 2; le condensateur reçoit la charge totale 
Q + q, de sorte que q est déterminée par l’équa- 
tion : 


dit aq : : 
L—+R—+V Î Q)=107 
qe + di + Vo+f(q+Q)=0o. (ro) 


Une équation de ce type possède en général une 
solution {o de même période que Q ; elle corres- 
pond physiquement aux oscillations forcées engen- 
drées par Q dans la branche 2 du circuit. Cette 
solution est-elle stable ? Il suffit, pour étudier cette 
stabilité, de déterminer les petits mouvements de 
q au voisinage de Go, ce que l’on fait classiquement 
en posant 4 = {o + Aq et en considérant A 
comme très petit. Après substitution dans (10) et 
développement en Aq limité au re ordre, il vient, 
compte tenu de ce que Go est solution de (10) : 


d’Aq dAq 
LR 


1é 
dt? dt 


+Aq:f'(d+Q) =0o. (x) 


Si f”, qui est positif puisque Î est une fonction 
croissante, ne se réduit pas à une constante, c’est-à- 
dire si la non-linéarité se fait effectivement sentir, 
(Go + Q) est modulé à la fréquence de pompage 
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et l'équation (11) montre que les petites oscillations 
libres du circuit, qui se superposent à l’oscillation 
forcée, se comportent comme celles d’un circuit 
oscillant dont on « pompe » la capacité. Les consi- 


dérations développées à propos des exemples qui 
précèdent montrent qu’elles peuvent, dans certaines 
conditions, voir leur amplitude croître sponta- 
nément. 


3. Propriétés des systèmes paramétriques simples 


Les quelques cas particuliers que l’on vient de 
passer en revue mettent en lumière les caractères 
généraux des dispositifs paramétriques simples 
dont un seul degré de liberté demeure capable 
d’oscillations spontanées. Ils sont constitués par 
un système physique doté de deux degrés de liberté 
x et y : ce sont, dans les exemples du paragraphe 2, 
la charge q et la distance interélectrodes 1 (ou 
encore la capacité C) du circuit oscillant pompé, 
les paramètres mécaniques 0 et r qui définissent 
la position de la masse en mouvement sur l’escar- 
polette, les charges q et Q issues des deux branches 
du circuit à capacité non linéaire. On impose à y 
un mouvement périodique donné, dit wozvement de 
pompage, et l’on étudie le comportement de x qui 
demeure libre. Le système est choisi de telle sorte 
qu’en l’absence de pompage, c’est-à-dire tant que 
Y demeure constant, X exécute des oscillations 
faiblement amorties qui le ramènent lentement 
vers une position d'équilibre qui dépend, en général, 
de la valeur donnée à y. Dans les cas les plus 
simples, il existe une position d’équilibre indépen- 
dante non seulement de y, mais de son état de 
mouvement : les deux premiers exemples déjà 
étudiés jouissent de cette propriété puisque Q = o 
et Ü = o sont solutions des équations (1) et (7) 
quelles que soient les fonctions C(t) ou r(t). 


Grâce à un couplage non linéaire entre les deux 
degrés de liberté, la variation de y en fonction du 
temps a pour effet : 


1) d’engendrer une oscillation forcée de x. EÆlle 
disparaît toutefois s’il existe une position d’équilibre 
indépendante de y; 


2) de modifier l’allure des petits mouvements spon- 
tanés du paramètre X par suite de la modulation 
des coefficients de l’équation différentielle linéaire 
qui les décrit. La stabilité peut, dans certaines 
conditions, faire place à une instabilité du mouve- 
ment permanent (ou mouvement forcé) de x. Un 
transfert d'énergie permet alors le développement 
d’oscillations spontanées. 


Il importe de bien distinguer les oscillations de type 


paramétrique, essentiellement dues à une instabilité, 
des oscillations forcées. Leurs caractères sont très 
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différents et la présence d’une non-linéarité est 
essentielle pour que les premières puissent se mani- 
fester. L’exemple du circuit à capacité non linéaire 
est, à cet égard, très caractéristique : supposons 
que la capacité soit de type ordinaire, la fonction 
f(q) se réduisant à q/C; (10) devient : 


d? d 
one 


[ue 
dt? dt C 


EU 


Le couplage linéaire n’introduit que des oscillations 
forcées, nécessairement stables puisque les petits 
mouvements en leur voisinage sont décrits par les 
solutions de l’équation (12) sans second membre. 
Introduisons une non-linéarité, de type quadratique 


par exemple, qui change f en la fonction 2 + aq; 


4 


(ro) s’écrit maintenant : 


d°q dq q Q 
PP here 2 Oq 200: 
qe co EC RER SE, 


IL, 


4 


(13) 


Tant que la fréquence de pompage n’est pas trop 
voisine de la fréquence de résonance du circuit, 
l’oscillation forcée est petite devant Q et l’on peut 
négliger le terme «x q? pour étudier les mouvements 
de la charge q.(13) montre que ces derniers se 
composent alors d’une oscillation forcée imposée 
par le deuxième membre, à laquelle se superposent 
les solutions de l’équation sans second membre. 
Le terme 2 « Qq ne peut être négligé si la variation 
de Q est assez intense pour que la non-linéarité 
se fasse effectivement sentir : il produit la modula- 
tion de capacité dont l’efflet paramétrique est la 
conséquence. Le mouvement forcé, qui peut être 
produit par un couplage linéaire, est incapable 
d’accumuler sans cesse de l’énergie; une fois établi, 
il prélève tout juste ce qu’il faut pour compenser 
les pertes et se maintenir au niveau qui lui est 
imposé. Une oscillation paramétrique, au contraire, 
se développe constamment, au moins tant que les 


saturations dues aux termes négligés dans l'étude 
des petits mouvements ne se manifestent pas. 

Une autre différence importante apparaît dans les 
relations entre fréquences : une oscillation forcée 
se fait toujours à la fréquence du mouvement 
d'entraînement, qui est ici l’action de pompage, 
alors que les oscillations paramétriques peuvent se 
développer, comme le montrent les exemples déjà 
examinés, à la fréquence propre du circuit, égale à 
la moitié de celle du déplacement du degré de liberté 
chargé du pompage (fig. 1), puisque la cession 
d'énergie se produit à chaque demi-période. 

Cette relation entre les fréquences n’est cependant 
pas la seule possible; elle correspond seulement 
aux conditions d’amorçage les plus faciles. On se 
rend compte aisément que le circuit oscillant pompé 
serait capable d’entrer en oscillations si l’on sup- 
primait un certain nombre de mouvements des 
armatures et si l’on déplaçait ces dernières suivant 
une loi telle que celle qu’indique la fgwre 4 par 
exemple. Si un mouvement sur n subsiste, la fré- 


; É 2 : 
quence de pompage devient égale à — fois celle 
n 
des oscillations propres; toutefois, leur entretien 
devient plus difficile puisque, à amplitude égale, 
une énergie n fois moindre est transmise en moyenne 
à chaque demi-période. 


Mouvement de e 


Mouvement de Q 
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On conçoit également que des déplacements brus- 
ques des armatures ne soient pas nécessaires pour 
qu’un transfert d’énergie permette le développement 
des oscillations paramétriques : il sufhit que l’on 
écarte les électrodes pendant que le condensateur 
se trouve dans la «zone » de charge maximum, 
et qu’on les rapproche lorsqu'il n’est plus que 


faiblement chargé, pour que le bilan énergétique 
soit positif. l’utilisation d’une modulation sinu- 
soïdale de la capacité, à fréquence double de celle 
du circuit résonnant, est donc possible (fig. s). 
Toutefois, lorsque le mouvement de pompage 
devient assez intense, on ne peut plus considérer 
que l’oscillation propre du circuit n’est que faible- 


Mouvement de e 
| 


Mouvement de Q 
| 
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ment perturbée au cours de chaque demi-période 
et l’analyse s’avère plus difficile : l’étude mathé- 
matique est nécessaire à un approfondissement du 
comportement du système physique. 

On peut remarquer qu’il existe une sorte de symé- 
trie entre l’effet d’une modulation de capacité et 
celui d’une modulation d’inductance; lun joue 
sur l’énergie potentielle, l’autre sur l’énergie ciné- 
tique. Il en résulte que leurs effets tendent à s’ajouter 
si les modulations sont décalées d’un quart de 
période propre du circuit oscillant, c’est-à-dire 
d’une demi-période du mouvement de pompage : 
l’inductance est maximum quand la capacité est 
minimum et réciproquement. Par contre, aucun 
transfert d’énergie n’est possible, car il y a com- 
pensation, si une inductance et une capacité sont 
modulées au même taux et en phase, c’est-à-dire 
si leur valeur augmente ou diminue simultanément 
dans les mêmes proportions. [L’escarpolette se 
trouve précisément dans le cas de l'opposition de 
phase (décalage d’une demi-période) puisque tout 
se passe comme si on utilisait une inductance 
proportionnelle à r* et une capacité proportion- 
nelle à 1/r ; l’entretien facile des oscillations en 
résulte. 
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1. Exposé de quelques résultats théoriques 


C’est toujours au moyen de l'exemple simple du 
circuit oscillant pompé que nous poursuivrons 


cette étude en montrant comment les résultats . 


mathématiques, que nous rappellerons sans les 
démontrer, permettent de se faire une idée de ce 
qui se passe lorsque les conditions de pompage 
ne sont pas aussi simples que celles qui ont été 
utilisées au premier paragraphe. L’équation fonda- 
mentale est l’équation (1) dans laquelle C est 
modulée en fonction du temps. Le changement 
de variable : 


IR R t 


DL à 
Y=qe DUC (14) 


transforme l’équation (1) en: 


ÿ (15) 


_ 
+ 
ER 

| 
E 
nQ] 
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qui est du type général connu en analyse sous le 
nom d’éguation de Hill |2, 3, 4]. R étant petit par 
hypothèse, puisque le circuit est faiblement amorti, 
le coefficient de y dans (15) demeure constamment 
positif. Il est commode de faire apparaître sa valeur 
moyenne w? en l’écrivant sous la forme 


At -rel(L))e 


ce qui introduit une fonction f(t) qui représente 
la forme de la modulation et dont la valeur moyenne 
est nulle sur une période; f(t) est donc tantôt 
positive, tantôt négative. 


Un théorème, dû à FLOQUET, établit que la solution 
générale de l’équation de Hill est constituée par la 
superposition de deux solutions particulières qui 
peuvent être choisies proportionnelles à deux 
fonctions Yr et yo de la orme 

va(t)= Pl) ye(D = e Pot) (16) 
où P1 et P2 sont deux fonctions périodiques de 
même période que Î(L) et où À est une constante 
complexe; sa valeur, ainsi que la forme exacte des 
fonctions P1 et P2 dépendent de l'allure de la 
fonction «w°(1 +ef(t)). En particulier, lorsque 
e — 0, P1 et P2 se réduisent à des constantes, 
ce qui est satisfaisant puisque la période du coefi- 
cient de y dans l’équation de Hill. cesse d’être 
déterminée; À prend alors la valeur 1® et lon 
retrouve les solutions bien connues de l’équation 
pendulaire non amortie. Il importe donc de savoir 


330 


dans quelle mesure l’apparition d’une modulation 
ermet à À de comporter une partie réelle non 
nulle; dans ce cas, l’une des fonctions (16) repré- 
sente une oscillation qui se développe et (14) 
montre que q devient instable si la partie réelle 
, R 
Dé ES UD EU AE 
7 20 1 

L'étude de la valeur de À dans le cas général est très 
difficile. On obtient des renseignements intéressants 
en se limitant au cas particulier d’une modulation 
sinusoïdale qui, si lon choisit convenablement 
l’origine des temps, correspond à f(t) = cos ot . 
L’équation de Hill, qui porte alors le nom d’éguation 
de Mathieu, ne dépend plus que de 3 paramètres : 
« (pulsation des oscillations propres en l’absence 
de pompage), wo (pulsation de pompage), € (qui 
caractérise l’intensité du pompage). Un changement 
de graduation de l’axe des temps permet, en posant 

= wot/2, de réduire leur nombre à deux. L’équa- 
tion de Mathieu prend ainsi sa forme réduite : 


dr 
M ent e =. (7) 


Les quantités & et n sont définies par : 


; 2 &\2 4 E w°? 
E — (=) n=i—— (on -suppost ec) te) 


O0 O6 


L’équation (17), cas particulier de l’équation de 
Hill, est justiciable du théorème de Floquet; il 
existe donc deux solutions en 0 du type exponentiel 
périodique (16); les fonctions P1 (0) et P2 (0) ont 
maintenant la période +. Leur forme exacte, et par 
conséquent les coefficients de leur développement 
en série de Fourier, dépendent de £ et de 1. Il 


2 
en est de même de la quantité À qui se réduit d’ail- 


leurs à à 4/Ë quand y est nul. On peut définir 
commodément la fonction À (£, 7) au moyen des 
courbes À = Cte tracées dans un plan repéré au 
moyen de deux axes rectangulaires sur lesquels on 
porte les valeurs de Ë et de 1. Elles ont l'allure 
indiquée par la figure 6. Celles d’entre elles qui 
coupent la partie positive de l’axe des € cotres-. 
pondent à des valeurs imaginaires putes dem 
elles se répartissent en groupes occupant des zones 
successives limitées par les courbes 1 = in (n 
entier). Les autres courbes se trouvent situées dans 
les régions comprises entre les deux branches 
d’une courbe À = i n ; elles cotrespondent à une 
valeur complexe de À. Pour toutes celles de la 


7 8 9 10 1] E 


Fig. 6. Variation (en fonction des paramètres £ et 7) du coefficient À de Floquet dans le cas de l’équation de Mathieu. 


Les régions coloriées en brun représentent les zones où À comporte une partie réelle 9T . Dans les autres régions de la 
figure, À est imaginaire pur. 


nème région, À à la même partie imaginaire In; 
sa partie réelle croit continuement d’une courbe 
à l’autre et permet de les caractériser. Elle tend 
vers zéro quand on s'approche des limites, de 
sorte que la fonction À (£, x) est continue dans 
tout le plan. 


Comme n est inférieur à 6, puisque le coefficient 
de y dans (17) demeure positif, la région utile, 
limitée par la diagonale n =£, comporte des 
plages dans lesquelles À peut avoir une partie réelle 
non nulle; lorsque n est petit, ces plages se réduisent 
à un voisinage de plus en plus restreint des points 
d’abscisse n°, ce qui fait apparaître les relations de 
fréquence wo = 2 w/n que le pompage par à-coups 
avait déjà révélées. En fait, la première plage 

ermet seule un fonctionnement commode, parce 
qu’elle s’élargit assez rapidement quand n croit. 
Les autres sont très étroites et exigent des ajustages 
de fréquence beaucoup plus stricts, même pour des 
valeurs relativement élevées de l’amplitude de 
pompage, car les deux branches de courbe qui 
limitent la nèm° plage possèdent un contact d’ordre 


n au point d’ordonnée nulle et restent par consé- 
quent d’autant plus voisines que n est plus élevé. 
De plus, le transfert d'énergie au circuit oscillant 
est de plus en plus faible parce que les valeurs des 
parties réelles de À qu’il est possible de réaliser 
décroissent rapidement quand le nombre n, qui 
caractérise le rapport des fréquences, augmente. 

On supposera donc, maintenant, que l’on travaille 
dans la première plage (n = 1). On constate qu’il 
n’est pas nécessaire que le synchronisme, qui se 
traduit par ©9 = 2 &w, soit réalisé de façon absolue 
pour que des oscillations puissent se développer. 
Un certain glissement de fréquence est possible; 
on peut y remédier en utilisant une valeur de 
un peu plus grande, c’est-à-dire un pompage un 
peu plus intense. Il est intéressant, pour étudier 
ce phénomène, de chercher à préciser lallure des 
courbes À = Cte au voisinage du point de fonc- 
tlonnementiidealNe = —0"1Posons donc 


O0 


o= — + Aw, 
) 


z 


Dot 


ce qui donne, d’après (18) : 


Ne 


Il est possible de montrer que, tant que E — 1 
et n sont petits devant l’unité, la valeur dés}, 
ui demeure voisine de i en raison de la continuité 
ME M) estdonnee. par: 


: I n 
m4 4). (20) 
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Les courbes À = Cte ont donc une allure hyper- 
bolique au voisinage du point étudié et À est pure- 
ment imaginaire au voisinage de laxe des £. En 
raison de la présence de la quantité i dans à, les 
solutions de Floquet sont formées du produit 
d’une fonction P de période x par une exponentielle 
lentement variable et par l’exponentielle ei de 
période 2 x. Si l’on incorpore cette dernière à la 
fonction périodique, les solutions fondamentales 
sont égales au produit d’une exponentielle lente- 
ment variable par une fonction périodique de période 
27. On démontre que, dans la région du plan 
(£, x) que lon étudie actuellement, elles sont 
données approximativement par : 


0n 


= Sin © 
AN CENT d + Sin (0 + ) » 
2 
One 
7 sin œp . (O 
Y2(8)= € + Sin (0 — À (21) 
2 


le paramètre auxiliaire © étant défini par la relation : 


2(É—1) 8Aw 


y) cKoN) 


COS o —= 


(22) 


Ces solutions sont mathématiquement valables 
quel que soit le rapport 2(E — 1)/n ; s’il est supé- 
rieur à 1, il suffit de considérer y comme imaginaire, 
ce qui remplace les deux fonctions réelles (21) par 
deux fonctions imaginaires conjuguées; leur partie 
réelle et leur partie imaginaire peuvent donc être 
prises comme solutions de base réelles, mais elles 
ne sont plus du type de Floquet. On constate 
aisément que l’addition à + d’une quantité 2 K x 
est sans importance puisqu'elle laisse les fonctions 
inchangées ou les remplace par leurs opposées 
suivant la parité de K. On peut donc supposer 
que y est compris entre — x et x s’il est réel ou, 
s’il est imaginaire, que sa partie réelle est égale 
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à o ou x suivant le signe du deuxième membre 
de (22). (22) définit alors deux valeurs opposées 
de w, ce qui est sans importance, puisque le chan- 
gement de 9 en — 9 permute simplement les 
deux fonctions (21). 


Lorsque le synchronisme rigoureux est assuré, 
Ao est nul, donc ®= + r/2. En revenant à 
la variable t et en tenant compte de (18), q donné 
par (14) prend la forme générale : 


À £ O0 U R t O0 # 7) 
= LD — 2 STE “ 
A Le 8 2 1) | 2 4 


£ O0 R : one T 
+ B| ep | Den) . sin | e !) (23) 
ve 8 | 2 


212 4 


A et B étant des constantes arbitraires. La première 
fonction s’amortit en fonction du temps et la stabi- 
lité du circuit dépend de la valeur de 


€ O0 R 


8 AE 


Cette quantité est positive si le pompage est assez 
intense pour vaincre les dissipations d’énergie dans 
la faible résistance R. Ce résultat est tout à fait 
comparable à celui que traduit équation (5). On 
constate d’ailleurs, d’après la phase du deuxième 
terme de (23), que l’oscillation se place, par rapport 
au mouvement de pompage, d’une façon telle que 
les lames du condensateur s’écartent lorsque le 
module de sa charge est dans une région de maxi- 
mum et se rapprochent lorsqu'il est dans une 
région de faible valeur. 


Il n’est cependant pas possible, physiquement, 
d'ajuster exactement la fréquence du circuit de 
façon que le glissement Aw soit nul. Il est donc 
important d'examiner ce qui se passe lorsque] Aw| 
est petit. Supposons que le pompage se fasse à 
faible intensité, de sorte que € soit voisin de zéro; 
tant que £a reste inférieur à 8[Aw|, © est ima- 
ginaire ; en posant ® = 14 si A est positif, 
ou @ = r + 14% dans le cas contraire, les fonctions 
fondamentales (21) se mettent, après division par 
d , 
ch 7 » SOUS une forme plus commode. Après retour 


à la variable t, cette forme est la suivante : 


2 2 2 


: t 
Y1 (E) = €— itAo th (sin DS - i 1h % COS _ 


(24) 
ya (t) = eïtAoth (sin cie i iR? cos 2 


2. 2 2! 


si Aw est positif, et : 


> 


t | 
MALE aitasli (eos dy ik Ÿ ; sin°®} 


l l 
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si Aw est négatif. Dans les deux cas, d est défini 


part : 
RQ = —_— . (26) 


Bien entendu, ces fonctions doivent être multipliées 
par exp — Rt/2 L pour obtenir les deux fonc- 
tions dont q est la superposition. (24) et (25) 
montrent que les fonctions v(t) sont oscillantes; 
il y a donc toujours stabilité à cause des pertes. 
Il est toutefois intéressant d’examiner le caractère 
des oscillations amorties que la charge peut exécuter. 
Porsquens —"0% dhestinfini les ih sont. égaux 
à l’unité et les fonctions y (t) sont des sinusoïdes 


00 ue 
dont la pulsation — + A est celle du circuit oscil- 
F2 
lant non pompé. Au fur et à mesure que e augmente, 
_ Cu 
cette pulsation se modifie et devient — + Awth4; 
2 


elle se rapproche donc de plus en plus de la demi- 
pulsation de pompage. En même temps, apparaît 


: (O70 — 
une seconde pulsation — — A« {h 4 voisine de 
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la première. Lorsque & atteint la valeur 8 [Aw|/o , 
Y s’annule et les deux pulsations se confondent 
avec la valeur «0/2 : l’oscillation propre du circuit 
se réduit à une sinusoïde de pulsation égale à la 
moitié de celle du pompage. Le premier etlet de 
ce dernier est donc d’amener les oscillations libres 
à se synchroniser en fréquence sur la demi-fréquence 
de pompage. Il s’agit là d’une sorte d’eflet réactif 
qui ne permet pas le développement d’une insta- 
bilité et ne communique pas, en moyenne, d'énergie 
au circuit. 


Quand « dépasse la valeur 8|Aw//o9, les relations 
(21), où © est réel, peuvent être utilisées. Elles 
montrent que Q exécute des oscillations qui se 
maintiennent à la demi-pulsation de pompage «o/2, 
mais dont l’amplitude et la phase varient lentement 
en fonction du temps; leur forme générale, conte- 
nant deux constantes arbitraires À et B, est la 


suivante : 


4 € O0 À 
Dès que le module de — sin w dépasse — , c’est- 
4 lé 
a-dire dès-quelon-a;: 


R= À w)2 
13) cs 
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la deuxième exponentielle se développe, alors que 
Première s'amortit. De toute façon d’ailleurs, la 
première exponentielle s’amortit toujours plus vite 
que la deuxième et devient négligeable au bout 
d’un certain temps, ce qui prouve que la phase dés 
oscillations (27) tend à se caler sur la valeur — w/2 ; 
leur amplitude se développe alors exponentielle- 
ment lorsque la condition (28) est réalisée. On 
constate ainsi qu’il existe 3 zones de fonctionnement 
de types distincts au fur et à mesure que e, qui 
représente le taux de modulation de pompage, 
augmente : 


1) Tant que e reste inférieur à la quantité 8 [Aw|/«o , 
le pompage à seulement pour eflet de forcer les 
oscillations spontanées du circuit à s’accorder sur 
la demi-fréquence de pompage; plus € croît, plus 
On sen rapproche. Il "n'y 2 "pas, en moyenne de 
cession d’énergie. 


2) Lorsque + est compris entre les valeurs 


8 | A o| 
ue É R e > 
O0 (Or: of LL? 


laccord demtréquences est, réalisénermlereteact 
apparait. Le mouvement de pompage insufle de 
l’énergie au circuit oscillant, mais en quantité 
insuffisante pour vaincre les dissipations dans ce 
dernier. Il se produit donc un désamortissement 
progressif. 


3) Lorsque € dépasse la valeur 


JA w? R? 
co} 
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, 
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les pertes sont entièrement compensées et le désa- 
mortissement est total. L’excès d'énergie s’accumule 
sous forme d’oscillations paramétriques spontanées 
dont l’amplitude se développe. 


339 


Il est clair, si l’on examine sur la figwre 6 la façon 
dont varie À, que ce processus demeure lorsque 
la profondeur de modulation cesse d’être petite. 
Les formules approximatives qui décrivent Pallure 
des oscillations ne sont plus applicables, mais 
l’aspect qualitatif des phénomènes se conserve 
tant que «w ne s’écarte pas trop de «wo. 

Ce qui précède est relatif à un mouvement de 
pompage sinusoïdal. Lorsque le coefficient de y, 
dans l’équation de Hill, varie d’une façon plus 
compliquée, sa représentation en série de Fourier 
contient des harmoniques qui modifient les choses. 
Tant que le mouvement reste «raisonnable » et 
ne s'éloigne pas trop de l’allure sinusoïdale, on peut 
montrer que les phénomènes se présentent toujours 
sous le même aspect. C’est généralement le cas 


lorsque aucun des harmoniques ne joue un rôle 
prépondérant. Le pompage en créneaux, utilisé 
au paragraphe 2, en fournit un exemple : il intro- 
duit un coefficient de y du type w?(1 +ef(t)) 
dans lequel f(t), de période «o prend alternati- 
vement les valeurs 1 et — 1. Le paramètre À des 
solutions de Floquet est alors fonction des mêmes 
variables réduites Ë et n que dans le cas de l’équa- 
tion de Mathieu, mais l’allure des courbes À = Cte 
est modifiée par la forme différente de la fonction 
purement numérique f(t). Une étude détaillée 
montre cependant que leur disposition d'ensemble 
ne s'éloigne pas énormément de celle que repré- 
sente la figure 6, de sorte que les résultats que Pon 
a obtenus avec l’équation de Mathieu restent quali- 
tativement valables [3|. 


5. La pseudo-amplification paramétrique 


Il est bien connu que, lorsqu'on dispose d’un moyen 
de désamortir un système pendulaire, il est géné- 
ralement possible de s’en servir pour constituer 
unsamplicateur  Cestule "cas par exemple d’un 
dipôle qui présente, entre ses bornes, une résis- 
tance négative. Peu importe la façon dont on peut 
le réaliser; la connaissance de sa caractéristique, 
que l’on suppose linéaire par raison de simplicité, 
suffit à l'étude du phénomène. Considérons le 
schéma de la fgsre 7: c’est un circuit oscillant 
dans lequel on a incorporé une source e de f.e.m. 
alternative E, une résistance de charge bp et un 
dipôle de résistance négative — r : R désignant 
les pertes, la résistance totale a pour valeur R+ p—r. 
Tant qu’elle demeure positive, il y a désamortis- 
sement partiel et l’ensemble reste stable. Quand 
elle devient négative, des oscillations spontanées 
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se développent par suite du désamortissement 
total. Cette zone de réglage est évidemment inuti- 
lisable, puisque les oscillations propres masquent 
celles que le générateur e peut exciter. Il n’en est 
pas de même dans la région de désamortissement 
partiel et l’on se rend compte facilement que la 
résistance négative transfère au circuit une énergie 
qui peut permettre l’amplification. L’équation qui 
décrit les mouvements de la charge q est en effet : 


"Et Go) 


Comme on a affaire à un système linéaire en q 
et E, il suffit d'étudier les oscillations provoquées 
patsune fem: du type RENE RE ER Etre 
à y ajouter limaginaire conjugué pour revenir 
au cas d’une excitation réelle, Dans ce cas, la solu- 
tion de (29) est donnée par : 


eitQt+ y) 


4 : (30) 
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Son amplitude maximum est atteinte à la résonance 
et vaut Eo/(p + R — r) lorsque Q = 1/4/LC. 
On recueille alors aux botrnes de la charge p une 


Lun, l 
différence de potentiel V =» + donnée par : 


V = ——=#% VS 


“ n Q 
_ HO ES RER 
26 re DIE 


HEyra amplification si le gain p/@+R-—7r) 

est Supérieur à 1, c'est-à-dire si r > R. Comme, 
2 ARS . 

d autre part, la résistance totale doit demeurer 

positive, il faut régler le système de telle sorte que : 


RESESIETT (32) 


Cette relation signifie physiquement que l’énergie 
cédée au circuit oscillant doit être suffisante pour 
compenser les pertes parasites proportionnelles à 
R, mais insuffisante pour compenser la dissipation 
supplémentaire imposée par l'existence de la charge 
utile p. Quelque chose d’analogue se produit 
lorsque le transfert d'énergie est effectué sous 
forme paramétrique. Une différence importante 
doit pourtant se manifester pour la raison suivante : 
les oscillations propres d’un circuit oscillant com- 
portant une résistance négative sont décrites par 
les solutions de l’équation (22) sans second membre. 
Ce sont des sinusoïdes de phase quelconque mul- 
tipliées par l’exponentielle lentement variable 
EXD (R + p — r)t. Cette dernière a pour effet 
de modifier progressivement lamplitude au cours 
du temps. La présence de r diminue la valeur 
du coefficient qui y figure et crée le désamortisse- 
ment qui est la conséquence physique du transfert 
d'énergie au circuit. Par contre, la solution générale 
de Péquation de Hill est formée de la superposition 
de deux fonctions du type de Floquet (équation (16)) 
qui comportent, lorsque À n’est pas imaginaire 
pur, l’une une exponentielle à coefficient positif, 
Pautre une exponentielle à coefficient négatif. 
L’allure générale des oscillations de la charge q 
R 


et 
21 


est obtenue en multipliant par € (équation 
(14)) ; on est donc conduit à une superposition 
de deux oscillations dont ne seule est désamortie 
pat la partie réelle de à, qui joue un rôle analogue 
à celui de la résistance négative — r. L'autre est, 
au contraire, davantage amortie. C’est bien ce que 
traduit l’équation (23) dans le cas d’un pompage 
purement sinusoïdal avec synchronisme rigoureux. 
Il en résulte que, lorsqu'un désamortissement total 
existe, c’est-à-dire lorsque la partie réelle de à est 
supérieure à R/2 L, les oscillations qui peuvent se 
développer n’ont pas une phase quelconque : le 
transfert d'énergie n'est possible que s'il existe une 
relation de phase convenable entre le mouvement propre 
du circuit et celui du système qui assure le pompage. 
La raison physique en est apparue clairement dans 
l'étude des quelques exemples qui a été faite au 
chapitre 2. 


Cette restriction subsiste lorsque le désamortisse- 
ment nest pas total, de sorte qu’une amplification 
n’est possible que si le « signal d'entrée » produit 
par le générateur €, de pulsation Q, incorporé 
dans le circuit, a sa phase convenablement « accro- 
_chée » sur celle du mouvement de pompage. On 


n’a donc pas affaire à un véritable phénomène 
d'amplification qui devrait être capable de fournir 
de l’énergie à n’importe quel signal de pulsation Q . 
Il se produit pourtant, dans certaines conditions, 
une augmentation d’amplitude qui donne lieu au 
phénomène particulier de pseudo-amplification. 


On constitue un amplificateur en introduisant, 
dans le circuit oscillant désamorti paramétrique- 
ment, une source € de f.e.m. E et une résistance 
de charge p. L’équation de fonctionnement devient 
ainsi : 


His 
dec G3) 


On suppose que la résistance totale o + R est 
assez faible pour que le circuit ne soit que peu 
amotti. Il est donc susceptible d’oscillations spon- 
tanées identiques à celles que Pon a étudiées dans 
le paragraphe précédent, dès que l’énergie fournie 
pat la modulation du condensateur est suffisante 
pour compenser les dissipations dans la charge bp 
et dans les résistances parasites KR . 


Le changement de variable : 


EE CE (34) 


transforme l’équation (33) en une équation de Hill 
avec second membre : 


: RE 
+ : SR AE G5) 
eo te CAEN ir 35 
Il est facile de vérifier par dérivation que, si V1 et V2 
sont deux solutions indépendantes de l’équation (35) 
sans second membre, la quantité y; Vs — Y2y, 
est une constante que l’on désignera par À. On 
peut également constater, toujours en dérivant, 
que la solution générale de (35) est donnée par : 


= R+p = ©) 
E DEP ù ie | 
Ÿ = 2 CE dt—v2| y cu die 
D Fu D URETA 


(36) 
a et b sont les deux constantes arbitraires qui 
s’introduisent normalement dans la solution générale 


d’une équation du deuxième ordre. 


En choisissant pour y1 et V2 les solutions de 


- Floquet, on peut obtenir la solution générale de 


l’équation (35) et étudier ses propriétés. Pour 
éviter des complications mathématiques inutiles, on 
se placera, dans ce qui suit, dans le cas simple d’un 
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pompage purement sinusoïdal et de faible ampli- éternité, puisqu'il est établi à l’instant t = — co. 


tude. On supposera de plus, pour qu’un transfert On vérifie aisément que À est égal à — «© (on doit 
d'énergie soit possible, que la pulsation de pompage négliger, dans le calcul, les termes petits de l’ordre 
wo est égale au double de la pulsation propre © de n car les quantités de cet ordre qui figurent 
du circuit, de sorte que les fonctions y1 et Y2 dans la partie périodique des fonctions y sont, 
sont données approximativement par les formules ipso facto, négligées). 
(21) avec p = rx/2 puisque Aw = 0 . Si l’on utilise 
la variable t au lieu de 0, on obtient, compte En raison de la linéarité des équations (34) et (35) 
. en q, y et E, il suffit d'étudier ce qui se passe 
tenu de ce que 0= —t=ut: lorsque E prend la forme 
2 
_eot ze | i(ot—5+) 
NRC 1 sin (ot +°) E =Ee | 
4 
nt 2. La partie réelle de 4 correspond alors à lPexcitation 
o = 6e 4 sin |wot — -}) . 
’ 1 G7) réelle Eg cos (a Fonte + 4) » Y représentant un 
4 
= désigne, comme précédemment, la profondeur, déphasage quelconque du signal d’entrée. : L’intro- 
supposée petite, de la modulation de pompage. duction du déphasage r/4 est destinée à faciliter 
On suppose, bien entendu, que le désamortissement les calculs : (2 étant voisin de la pulsation.: de 
nest pas total, de sorte que les oscillations spon- résonance «, le transfert d’énergie est maximum, 
tanées ne peuvent se développer et masquer celles comme l'étude des oscillations spontanées Pa 
qu'excite la fem alternative EL” montré, lorsque le mouvement des charges est 
déphasé de 7/4 par rapport au mouvement de 
Doc pompage qui est du type C0$ 2 &t. On peut donc 
Art penser, ce que le calcul va confirmer, que les excita- 
à tions du type cos (ot — r/4) et sin (ot — x/4), 
D qui correspondent aux valeurs o et — x/2 de, 
est donc positif et le mouvement permanent produisent les échanges maximums dans un sens ou 
engendré par E est donné par (34) et (36) où l’on dans l’autre et conduisent à des solutions mathé- 
choisit a = b = — co pour que les transitoires matiquement simples. En donnant à E la forme 
qui suivent l’établissement de E soient totalement exponentielle que lon vient de définir, et aux 
amottis; physiquement, cette détermination de a fonctions y les valeurs (37), les équations (36)*et 
et b équivaut à supposer que E existe de toute (34) donnent pour 4, compte tenu de la valeur de A : 
Eo ei a ei (A+ o)t ei(Q —w)t 
q = ES cos (ot — ©) ER RATS = e si 
RO or AR Ten) 
; 2 L 2 
Ep ei . T | ei(Q+o)t ei(A—w)t 
sin (ot — ‘) — 1 = + : 8 
DLO) 4 R + bp € & L R+o E & (38) 
no +21(0 +0) — — — +21(Q —0) 
2 2 2 2 


R +6 
Lo 
fixée par 2 1 (Q + &) et par 2 1 (Q — w). Une oscillation de grande amplitude ne peut donc se déve- 
lopper que si ( est voisin de w, de façon que l’un des dénominateurs soit petit. Supposons donc 


» / Q 20 2 
qu'on se trouve placé au voisinage de la résonance et posons A Q = Q — &w. Il est évident que les 
termes en {) + « sont négligeables devant les autres et que l’on obtient pour q : $ 


et < sont petits par hypothèse, de sorte que la valeur des dénominateurs est essentiellement 


342 


, ue T 

Eo eitant+4) se (ot a î) “e (ot PI à | 
A se. - | (39) 

| RU 0 SR vo) 

2! 2) k 


> \ 2 . 
Lorsqu'on se trouve exactement à la résonance (A Q = o), il est très facile d’extraire de (39) la partie 
réelle de q et d’obtenir la différence de potentiel V = » — engendrée aux bornes de la résistance de 


charge o par le signal d’entrée 
Pt 01coS ot" +4) : 
4 


V constitue précisément le signal de sortie : 


V Ce qui signifie physiquement que le mouvement 


2 = = A 

L’amplitude de Éo donne le gain G du système de pompage doit être assez intense pour que l’éner- 
gie fournie sufise à compenser les pertes parasites, 
sans toutefois être suffisante pour surmonter les 
dissipations supplémentaires introduites par la 
ZONES résistance de charge pe. C'est un résultat analogue 
/@ Je + (R ++) ewL cosy à celui que Pon obtient dans le cas d’un amplifi- 
4 cateur à résistance négative mais avec une différence 
te ele (41) essentielle : il n’est valable que si d = K x, c’est-à- 
(R + p}? — ——— dire si le signal à amplifier est convenablement 
4 «calé » en phase sur le système qui assure le 
mouvement de pompage. Un simple déphasage 
Le gain est donc maximum lorsque 4 =Kx, supplémentaire de r/2 suffit pour rendre l’amplifi- 
: cation impossible ! On remarquera que, dans les 
minimum lorsque d = - + Kr; ses valeurs extrè- cas extrêmes, les signaux de sortie, donnés par 
É (40), sont proportionnels aux signaux d’entrée, 
mes sont : c’est-à-dire qu’ils sont en phase avec eux. Il n’en 
est pas de même pour une valeur quelconque de Ÿ. 
o o La formule (41) montre que, si la condition (42) 
et ES est satisfaite, il existe une plage de valeurs de 
eo L LME pour laquelle une amplification est possible, mais 
2 le gain G dépend de la valeur de la phase 4. Cest 
là une propriété très différente de celle d’un ampli- 
ficateur à résistance négative et qui ne permet pas 
EAa à la «pseudo-amplification » paramétrique de se 
2 comporter, même approximativement, comme une 
alors que la seconde est toujours inférieure à l'unité. véritable amplification, puisque la loi de variation 
Comme, de plus, on doit supposer que les oscilla- est telle qu’il existe nécessairement des valeurs du 
tions spontanées ne peuvent se développer, il y à déphasage pour lesquelles il y à atténuation : il 
possibilité d'amplification si : est impossible de trouver un réglage tel que la 
dépendance de G en fonction de 4 puisse être 

négligée. 


dont la valeur est évidemment : 


RER 


.eoL 
La première peut être supérieure à 1 Si 


R 2(R + 
2 PP ( pe). 


o IE 


(42) 


@IE, Lorsqu'on ne se trouve pas exactement A lATÉSO- 


o 
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nance, les formules (39) montrent que l’oscillation 
q s’affaiblit en amplitude par suite de la présence 
de A Q dans les dénominateurs, ce qui augmente 
la valeur de leur module; de plus, un phénomène 
de modulation dû au terme ei(Aati#) apparait. 
Supposons qu'on demeure dans la «bande de 
résonance » de l’appareil, c’est-à-dire que À (2 soit 


COS ( 


p cos (AQt+ y) 


eo L 


= 
4 
” 


NS 


R + p — 


ot —— 


nm. 


TH 


E G) 


ane Me pour qu’on puisse 
2 


EL 


négliger la variation d'amplitude qu’il produit; la 
présence de AQ se traduit alors essentiellement 
par Pexistence du terme exponentiel imaginaire, de 
sorte que la tension V devient : 


assez petit devant 


do ; 
en négligeant dans le calcul de n les termes petits de l’ordre de : 


e 


R +p €: 
L 2 
— = 
XX 
4 N\ / \ 
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Fig. 8. 
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sin (AQT+: : 
Her (ot - : (43) 
eo L 4 
EEE 
AQ 
R — © | € G) 
Île 2 


Le signal de sortie est un signal de pulsation & 
modulé à basse fréquence par les termes en À Q. 
Son amplitude est encore donnée par (41) à condi- 
tion d’y remplacer 4 par AQT +4 ; on obtient 
donc un phénomène de battements et un signal 
de sortie d'amplitude tantôt supérieure à celle du 
signal d’entrée, tantôt, au contraire, inférieure à 
cette dernière. L’explication physique de ce phéno- 
mène est simple : du fait d’un léger glissement de 
fréquence, les phases du signal d’entrée et du 
mouvement de pompage dérivent lentement l’une 
par rapport à l’autre, de sorte qu’il se produit une 
succession d’amplifications et d’atténuations qui 
ont l’allure indiquée sur la figrre 8. Ce phénomène 
pourrait être appliqué à la constitution d’un véritable 
amplificateur : il sufhrait d’utiliser la région d’am- 
plitude maximum pour déterminer la valeur de la 
tension de sortie et l’on pourrait théoriquement 
s'arranger pour qu'elle soit assez grande pour 
actionner un étage ultérieur qui engendrerait un 
signal de réponse de forme désirée. On doit toute- 
fois remarquer qu’il n’est intéressant d’amplifier 
un signal que s’il transporte de l’information, ce 
qui se traduit généralement par une lente variation 
de son amplitude ou, ce qui revient au même, 
par l’existence d’une certaine largeur de bande. 
Comme on ne peut utiliser que les instants où l’am- 
plification est maximum, l’amplitude du signal 
d'entrée. de fréquence O'= ON OA E dore 
varier que très peu, non pas seulement au cours 
d’une période 2 x/Q , mais encore au couts de 
l’intervalle de temps 27/AQ qui sépare deux 
amplifications maximums successives. La largeur de 


bande du dispositif est donc petite devant AQ/2 x, 
ce qui assure précisément que le signal d’entrée 
ne verra jamais l’une de ses composantes sinusoi- 
dales s'approcher de la pulsation © pour laquelle 
les amplifications successives disparaissent. Or, À Q 
est lui-même limité par la nécessité de demeurer 
dans la zone de résonance du circuit, ce qui entraine 
la condition : 


Poodinr. (44) 


En introduisant la valeur du gain maximum qui 
est alors le gain utile 


ue e _ 
€ © 
R + 9 — 
F2 
on obtient : 
P RS MO. 
IN @) = Up © 
re he MR 
Rte 


ï est petit devant l’unité pour que le circuit 
PL Q) 
ne soit que faiblement amorti. À (] est donc néces- 
sairement petit devant w et, par conséquent, devant 
Q ; il doit d’ailleurs être d’autant plus petit que G 
est plus élevé. Comme la largeur de bande du système 
envisagé doit être faible devant AQ/2 x, on conçoit 
que l’on ne puisse finalement amplifier que des 
signaux dont la largeur de bande est une fraction 
excessivement petite de leur fréquence moyenne 
Pr 

On doit remarquer également qu’il n’est pas possible 
de réaliser des gains très élevés : ils nécessiteraient 
un réglage très précis de e pour que la différence 


eo L 


Dans ces 


soit petite devant p. 


R +6 — 


conditions, la moindre instabilité suffirait à rendre 
cette quantité négative et entraînerait le dévelop- 
pement d’oscillations spontanées de type para- 
métrique. Cette cause d’instabilité est analogue à 
celle que l’on rencontre dans les systèmes à réaction. 


Bien que, pour éviter de trop longs développements, 
on ait limité ce qui précède au cas d’un circuit 
oscillant dont la capacité est modulée par une faible 
variation sinusoïdale de la distance interarmatures, 
les résultats sont analogues dans le cas plus général 
des systèmes à un degré de liberté, décrits par une 
équation du type (9). Il est possible, en effet, de 
ramener (9) à une équation de Hill par un change- 
ment de variable à peine plus compliqué que celui 
qui a été utilisé en (34). L’existence de deux solu- 
tions du type de Floquet en résulte. Lorsque les 
exponentielles qui y figurent ne portent pas sur 
une quantité purement imaginaire, la solution 
générale de l’équation (9) comporte une solution 
désamortie et une solution suramortie. L’introduc- 
tion d’une source € de f.e.m. alternative E fournit 
un deuxième membre à cette équation. Les formules 
(36) donnant d’une façon générale les solutions de 
équation de Hill avec deuxième membre, les 
oscillations excitées par E gardent le caractère 
qui vient d’être établi dans un cas particulier. 
L’allure des solutions mathématiques traduit la 
propriété physique fondamentale des dispositifs 
paramétriques simples : un transfert d'énergie au 
système oscillant est possible dès que certains 
accords de fréquence sont réalisés (ou presque 
réalisés), mais 1l nécessite toujours une disposition 
relative convenable des phases des deux mouve- 
ments; c’est la raison profonde pour laquelle il 
n’y a qu’une seule solution fondamentale qui soit 
capable de désamortissement. Si l’on fournit assez 
d'énergie par pompage, on obtient des oscillations 
dont la phase est accrochée sur le mouvement 
excitateur. Si l’on cherche à constituer un ampli- 
ficateur, il ne fonctionne que pendant les intervalles 
de temps où les phases sont convenablement 
disposées, ce qui arrive toujours tant que l’accord 
n’est pas parfait (/g. 8). 


6: Systèmes paramétriques complexes 


On s’est limité jusqu’à présent à des systèmes qui 
ne comportaient qu’un seul degré de liberté à 
mouvement non imposé. S'ils permettent de se 
faire une idée correcte du phénomène paramétrique, 
ils demeurent d’une application assez limitée en 
raison même des propriétés qui ont été exposées. 
Il est clair cependant qu’on peut obtenir un transfert 
d'énergie en utilisant des ensembles plus complexes 


dotés, par exemple, de n + 1 degrés de liberté 
dont n demeurent libres, le (n + r)°me étant 
animé d’un mouvement de pompage imposé. On 
suppose, bien entendu, qu’en l’absence de ce 
dernier, les oscillations propres sont faiblement 
amofties. 

D'une façon générale, un système physique de ce 
genre est décrit par n équations différentielles. 
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Une (n + r)ème équation joue le même rôle que 
la re équation (6) dans le cas de l’escarpolette. 
Elle ne sert pas à la détermination des mouvements, 
mais permet de calculer la réaction qui s'exerce 
sur le moteur qui entretient l’action de pompage. 
Il existe, en général, un état de mouvement forcé 
imposé par cette dernière, et les petits mouvements 
qui s’y superposent sont solutions d’un système 
de n équations linéaires du 2° ordre, couplées entre 
elles, et dont les coefficients varient périodique- 
ment en fonction du temps. Tout se passe alors 


comme si on modulait les éléments de plusieurs - 


circuits oscillants couplés les uns aux autres. 
L'étude complète est évidemment difficile et lon 
se contentera ici de rappeler les propriétés essentielles 
qui permettent d'échapper aux limitations que lon 
a rencontrées dans l'essai de constitution d’un 
amplificateur à partir d’un circuit oscillant à capacité 
modulée. 


La figure 9 représente deux circuits de capacités Ci 
et C2 et d’inductances L1 et L:. Ils sont couplés 
par une capacité C dont la valeur varie d’une façon 
périodique au cours du temps. Les charges q1 et 
2, qui s’écoulent à travers chaque branche, sont 
déterminées par le système d’équations : 


d°? qi dû: q1 qichiq2 
Ps TR = 
PER era PE are ; 
(46) 
d? qe dqz 2 , di +q 
1e PE PRE 
To To Our “ 


R1 et R2 représentent, bien entendu, les pertes, 
supposées très faibles, de chacune des boucles. Il 
n’y à pas d’oscillations forcées engendrées par 
se 

l’action de pompage parce que les valeurs qi = 0, 
{2 = o sont solutions de (46) quelle que soit 


d?Aq: dAqi 
” at d 
ae d°Aq2 FR UNE 


Ces équations sont analogues à (46); la fonction 
[ (410 + 20 + Q), périodique et de même pério- 
de que Poscillation de pompage Q, joue le rôle de 
linverse delacapacite Ce ) 

Ce qui a été dit au sujet de la distinction entre 
oscillations paramétriques et oscillations forcées 
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l'allure de la fonction C(t). En raison de la linéarité 
des équations par rapport à q1 et q2, les petits 
mouvements se confondent avec les mouvements 
réels. La non-linéarité réside essentiellement dans 


le produit . (d1 + q2) car le 3° degré de liberté 


nest autre que la distance interarmatures ou, ce 
qui revient au même, la valeur de 1 /C. On remarque 
que, dans le cas présent, il n’y a pas de couplage 
non linéaire entre q1 et 2; d’ailleurs, sil en 
existait un, il disparaîtrait dans l’étude des petits 
mouvements. Le couplage fondamental est celui 
qui relie le déplacement de pompage et les autres, 
en raison du rôle particulier assumé par le degré 
de liberté qui insufle de l'énergie. 

On pourrait également utiliser un circuit à capacité 
non linéaire: une troisième branche fournirait 
alors le courant de pompage ( fig. 10). Le mouvement 
des charges est alors régi par deux équations diffé- 
rentielles non linéaires. Si V = f(q) représente la 
caractéristique de la capacité et si on néglige la 
faible conductibilité d’une diode convenablement 
polarisée, elles s’écrivent : 


d? qi d qi 
1h FE f 2 + Q\ — 
TE Ho dt Vo i(qit qe RO 
(47) 
DRE Ce ( 
STE CL TP NET (q1 + qe + Q) = o. 


Q désignant la charge issue du troisième circuit. 
En introduisant les oscillations forcées 10 et 40 
engendrées par Q, à sa propre fréquence, dans les 
branches 1 et 2, on montre, comme au chapitre 2, 
que les petites oscillations Aq: et Aqz2 qui se 
superposent à cet état de mouvement sont solu- 
tions de : 


HR + (qu + Ad) (quo + ro +Q)=o 


(48) 


+ (À qi + Aqo)f’ (410 + 20 + Q) = 0. 


peut être répété sans modifications. Les équations 
ci-dessus ne représentent certes pas le type le plus 
général de couplage et de modulation que l’on 
puisse envisager, mais l’exemple des circuits oscil- 
lants couplés pat capacité modulée est assez repré- 
sentatif pour qu’il sufise à mettre en relief les pro- 


priétés essentielles de ce genre de systèmes. Elles 
reposent sur l’allure des solutions de (46). 


On sait qu’en l’absence de mouvement de pompage, 
il existe des pulsations de résonance «1 et «2 que 
lon obtient en cherchant les solutions purement 
exponentielles. La substitution de q1 = a exp xt, 
q2 = D'exp xt dans (46) conduit, pour déter- 
muiner à et b, à deux équations linéaires et homo- 
gènes qui ne peuvent avoir de solutions non nulles 
que si leur déterminant l’est, ce qui détermine À 
comme facine de : 


(re 2 


"= I I I I I 
ES es À NE = His 
1 À +HRIA + — + | (Le , +4) eo (49) 


Cru C 


Si les résistances n’existaient pas, cette équation 
serait bicarrée et l’on vérifie aisément que ses quatre 
solutions seraient imaginaires pures, deux à deux 
conjuguées. Il en résulte que, tant que les amor- 
tissements provoqués par R1 et R2 sont faibles, 
les racines de (49) ne peuvent comporter qu’une 
partie réelle petite. Elles sont donc de la forme : 


À1= — 01 + 1 &©1 ; No — —_ co + l'O 


À3= — 61 — lo]; ha= — 69 — l'O» 

et l’on peut montrer que les petites quantités 01 
et o2 sont positives. Ainsi s’introduisent les deux 
pulsations propres et les amortissements corres- 
pondants. Pour chacune de ces valeurs de à, les 
deux équations qui déterminent a et b se confon- 
dent en une seule qui fournit la valeur du rapport 
a/b, complexe en général, mais voisin d’un nombre 
réel puisqu'il serait manifestement réel si les résis- 
tances étaient nulles. Bien entendu, ce rapport 
dépend de la racine }; que l’on considère; il est 
donc susceptible de prendre 4 valeurs deux à deux 
conjuguées, qui se réduisent pratiquement, si lon 
néglige les faibles parties imaginaires, à deux 
valeurs distinctes seulement. 

La superposition des 4 exponentielles fournit la 
solution générale qui dépend, comme il se doit, 
de quatre constantes arbitraires. En combinant 


qi = Asa e it cos (out + p) + Aous € Sat cos (wat +4) 


Générateur 
de courant 


de pompage 


Fig. 10. 


entre elles les quantités imaginaires conjuguées, on 
peut mettre l’oscillation générale des circuits sous 
la forme suivante : 


(51) 


2 = AiBie ct cos (@it + p) + Aa € cet cos (w2t + ) . 
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A1, Az et les phases w, d sont les 4 constantes 
atbitraires. «1, «>, B1, 5», sont déterminés par les 
valeurs du rapport a/b relatives à 1 et h2: on 
peut négliger les parties imaginaires qui n’intro- 
duisent que de petites diflérences de phases inca- 
pables d’altérer sérieusement l’allure des oscillations, 
de sorte que les valeurs de a /b fournissent celles 
du rapport de à à B, ce qui est suffisant puisque 
ces quantités sont multipliées par une constante 
atbitraire À. Il est commode de choisir les valeurs 
relatives de «1 et «2 (ou ce qui revient au même 
de B1 et B2) de façon que l’on passe des quantités 
d'indice 1 à celles d’indice 2 par permutation de 
&1 et w2. Bien que les & aient des valeurs faibles, 
il n’est pas possible de les négliger car les exponen- 
tielles d'amortissement font subir leur action à la 
longue en modifiant sérieusement l’amplitude des 
mouvements. 

La forme même des fonctions (51) montre que les 
oscillations de pulsations ©1 et w2 sont indépen- 
dantes l’une de l’autre, puisqu'il suffit de choisir 
A1 ou A> nul pour obtenir une oscillation de 
pulsation unique. On remarque cependant que les 
deux branches du circuit se mettent en mouvement 
et qu’on ne peut attribuer une fréquence particulière 
à l’une d’elles plutôt qu’à l’autre. Il n’y à que dans 
le cas d’un faible couplage, c’est-à-dire d’une grande 
valeur de la capacité C , que les oscillations tendent 
à se localiser. L’équation (49) montre que w1 et 
w2 sont alors voisines des pulsations de résonance 
de chacun des circuits 1 et 2 pris isolément; de 
plus, «2 devient petit devant «1 en même temps 
que f1 devient petit devant f2, de sorte qu’on 
peut considérer que l’oscillation de pulsation w: 
parcourt la branche 1 alors que l’oscillation de 
pulsation w2 se localise dans la branche 2. 

Que deviennent les solutions ci-dessus lorsque 
l’action de pompage se fait sentir ? Il y a une assez 
grande analogie entre les résultats qui vont être 
exposés et ceux qui ont été utilisés au chapitre 4 
dans le cas d’un système doté d’un seul degré de 
liberté. Le théorème de Floquet subsiste dans le 
cas d’un système d’équations différentielles linéaires 
dont les coefficients sont des fonctions périodiques 
du temps. Soit «0 leuf pulsation : il existe quatre 
solutions linéairement indépendantes du type : 


= ADR DENLEe Ja—iQ(bReTpDent 


e] 


où P et Q sont des fonctions périodiques de t 
dont la pulsation est égale à «wo. Lorsque l'amplitude 
de la modulation de pompage s’annule, P et Q 
tendent vers des constantes en même temps que les 
quatre quantités À tendent vers les valeurs données 
par (50). Les résultats essentiels sont fournis par 
l’étude des valeurs des coefficients à qui figurent 
dans les exponentielles de Floquet; leur partie 
réelle notamment décide de l’existence d’un amor- 
tissement ou d’un désamortissement, c’est-à-dire 
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d’un échange d’énergie. Il est, à cet égard, instructif 
de considérer d’abord le cas où il n'existe pas de 
résistances parasites R et R2, de sorte que l'eflet 
paramétrique apparaît en quelque sorte «à Pétat 
pur », puisqu'il est le seul à pouvoir dissiper (ou 
augmenter) l'énergie totale contenue dans l’ensemble 
des circuits oscillants couplés. 


Considérons donc le schéma de la figrre 9 en suppo- 
sant que R; et R2 soient nulles et que l’inverse 
de la capacité C subisse une modulation purement 
sinusoidale 


ji 


Co 


: = (1 +e cos wot). 

On se trouve devant l’homologue, à deux degrés 
de liberté, du système décrit au chapitre 4 au moyen 
de léquation de Mathieu. Malheureusement, le 
nombre des paramètres qui le définissent est trop 
élevé pour qu’une étude graphique des valeurs des 
coefficients À de Floquet puisse être entreprise. 
À dépend en effet des pulsations de résonance 
CA CL ]V//C2Lo, de chaque branche prise 
isolément, des coefficients de couplage y1 = 1/CL1, 
y2 = 1/CL2, de la profondeur de modulation € 
et de la pulsation de pompage «9. On peut d’ailleurs 
choisir, au lieu des pulsations des circuits isolés, 
les pulsations de résonance des circuits couplés au 
repos (c’est-à-dire non pompés), de sorte que les 
paramètres qui caractérisent l’ensemble sont en 
définitive : w1, w2, Y1, Y2, =, wo. Un changement 
de graduation de l’axe des temps permettrait évi- 
demment de réduire leur nombre à 5, mais ce chiffre 
reste trop grand pour une représentation graphique 
commode. On se contentera donc de décrire ce 
qui se passe lorsque € est petit, ce qui correspon- 
drait, dans le cas de l’équation de Mathieu, à l’étude 
de la région de la figyre G voisine de l’axe des €. 
Lorsque e est nul, À est imaginaire pur et vaut 
+ loi Où + io comme le montrent les équa- 
tions (50) dans lesquelles les « sont nuls puisque 
les résistances le sont. Dès que € croît légèrement, 
les quatre valeurs restent généralement imaginaires 
pures. Il n’y à exception que dans certaines « zones » 
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pour lesquelles wp est voisin soit de , Soit de 


2 W2 : O1 + O2 
N soit de Fe 
entier. à varie alors d’une façon particulière qui : 
peut lui permettre de posséder une partie réelle. 
Comme dans le cas de l'équation de Mathieu, les 
seules régions intéressantes correspondent prati- 
quement à N = 1, car les autres nécessitent que 
les paramètres soient ajustés de façon extrêmement 
stricte. Il suffit donc d’étudier ce qui se passe 
lorsque «9 est voisin soit de 2 w1, soit de 2 2 , 


, N représentant un nombre 


soit de w1 +. Les deux premiers cas n’ont 
rien pour nous surprendre : le système se comporte 
comme un circuit simple capable de résonner sur 
l’une de ses fréquences propres, l’autre ne jouant 
en fait aucun rôle, car les oscillations cofrrespon- 
dantes ne sont pas excitées. Les résultats que l’on 
peut obtenir sont en tout point analogues à ceux 
qui ont été décrits au chapitre 4. 


Le fait nouveau et intéressant consiste donc en la 
possibilité d’obtenir des valeurs de À possédent 
une partie réelle non nulle lorsque le pompage 
s’effectue à une pulsation voisine de w1 + wo. On 
démontre que, tant que € ainsi quentl'écart 
AO O1 EG — op restent petits, les 4 valeurs 
de À varient en fonction de = suivant la loi : 


A A w} 
= 2 à (or on 10) JET - « ae) 
2 FETE 


(52) 


(A w)}? LÉ 
4 


: No 
À= +1 (. a CU) si 
2 


le symbole sgn A indiquant que le radical doit 
être pris avec le signe de Aw, de façon que À tende 
vers + loi Ou +2 lorsque € s’annule. A 
est une fonction des paramètres qui définissent le 
circuit mais non de €: 


(53) 
ER 


O1 O2 | OT = 2 | 


À cesse donc d’être imaginaire dès que € atteint 
la valeur critique [Aw/2A| qui est d’autant plus 
faible que Ao est plus petit, c’est-à-dire que lajus- 
tage des fréquences est mieux réalisé. Lorsqu'il 
est parfait, Aw s’annule et À comporte une partie 
réelle, «si petit que soit € . 


Les oscillations du circuit sont décrites, en l’absence 
de pompage, par les équations (sr), dépourvues 
d’exponentielles d'amortissement puisque les résis- 
tances sont nulles. Bien entendu, l'apparition du 
pompage modifie leur allure. Imaginons, par exem- 
ple, que lPon étudie l’évolution d’une solution de 
pulsation «1 qui correspond aux valeurs particu- 
lières A1 = 1, A2 = o des constantes arbitraires À . 
(52) montre que la pulsation tend à glisser légère- 
ment. T'ant que € reste inférieur à la valeur critique 
[Aw/2A|, elle varie de la quantité : 


EN 2 
AND Fe + (sgn A) te — €? A2. (54) 
? 4 


En même temps, les fonctions P et Q de Floquet 
cessent d’être constantes, un terme de pulsation 
apparaissant rapidement avec une amplitude non 
négligeable. Son produit par l’exponentielle exp àt 
introduit une oscillation de pulsation 


@p — (oi + AQ) 
voisine de w2 puisque : 
O0 — on + AO) = ENG (o1 - AQ) 


NT OE C5) 


La raison physique de ce phénomène est simple : 
les battements qui se produisent entre le mouve- 
ment de pompage et celui des charges q1 et 2 
provoquent l’apparition de loscillation de pulsa- 
tion © — (w1 + A). Son amplitude atteint une 
valeur notable parce qu’il se trouve qu’elle oscille 
anune fréquence voisine de Punede celles "pour 
lesquelles le système peut entrer en résonance. Le 
calcul complet montre que, en première approxi- 
mation par rapport à « et Aw supposés petits, les 
oscillations de pulsation w1 évoluent de la façon 
suivante, tant que € reste inférieur à la valeur 
Critiqueu| À © 2 Al}: 


m0. 
Ti COS ICE, AQ)t — e| + co (son 1) Vaso Ge (ue Aw — AQ)t + 4 


(56) 


DANCE 
qe = Bons [Ga + AG)t — 6] +82 (son ao) Vas an Que ao — at +8) 
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la phase © demeure arbitraire comme elle l’est dans les formules (51). L’annulation de +, qui entraine celle 
de À Q@, provoque l’évanouissement de l’oscillation complémentaire dont la pulsation tend cependant vers la 
valeur «2 — Aw. pe 

Une oscillation de pulsation w2 (correspondant à A =0, | A2 = 1 pour Jes constantes arbitraires A 
qui figurent dans (51)) évoluerait évidemment de façon similaire, ce qui montre que le mouvement 
complet des charges est obtenu en superposant arbitrairement une solution de type (56) et une solu- 


tion de type (57) obtenue en permutant les rôles joué 


S paf 1 €t Go : 


Qi — 42 COS (ue + AQ) t — y — «1 (sur A) VE COS Lo — Au —AQ)t + 4 - 
CAL (57) 
—1A 0 
2 = Be cos (ue + AQ)t — J — Éi (sun Au] VE COS (oi — Aw — AQ)t + 4 


désignant également une constante arbitraire. 
L’oscillation générale comporte donc essentielle- 
ment 4 pulsations distinctes, deux à deux voisines. 


e 


2 


Lorsque € approche de la valeur critique [Aw/2A|, 
le glissement À Q tend vers — Aw/2z, de sorte que 
les pulsations voisines viennent se confondre; il 
ne subsiste plus que deux fréquences d’oscillations. 
Simultanément, le radical qui figure dans les for- 
mules (56) et (57) tend vers 1, de sorte qu’aucune 
des amplitudes n’est en général petite devant les 
autres. On assiste ainsi à un phénomène analogue 
à celui qui avait été décrit au chapitre 4 dans le 
cas d’un circuit simple : le premier effet du pompage 
consiste à faire dériver les fréquences d’oscillations, 
en les accompagnant d’ailleurs d’oscillations com- 
plémentaires produites par battements, jusqu’à ce 
qu’elles se fixent sur deux valeurs dont la somme 
est égale à celle de la fréquence du mouvement 
qui entretient l’action de la pompe. Il est nécessaire, 
pour atteindre ce résultat, que l’amplitude de ce 


{ Nc) x 
{1 = 2€ &1 COS O1 — —) — — — 
2 2 
a Es (Aw)2 Es 
VOTE ru AN ” 
=. B1 cos | Foi — Jt — — — 
LA 2 2 
PC EUR 
 :. Dei AN 1 
ai C 1 COS (o: = IL a 
2 2 
sono CNOË 
Se mer NC J 
== fn 0) AG 3 
qe = € 1 cos [o: — = t +7 
#0 2 


dernier croisse jusqu’à une valeur critique |[Aw/2 A 
qui est d’autant plus faible que le défaut de synchro- 
nisme initial Aw est lui-même plus petit. 

Lorsque croît au-delà de cette valeur critique, 
l'allure des phénomènes change : les exponentielles 
de Floquet comportent une partie réelle et une 
partie imaginaire comme l’indiquent les formules 
(52). Cette dernière ne dépend d’ailleurs plus de e, 
ce qui montre que le glissement de fréquence se 
stabilise. Il apparaît, par contre, des termes d’amor- 
tissement ou de désamortissement qui indiquent 
qu'un transfert d’énergie se produit : l'effet actif 
s’amorce. On peut montrer que, toujours au premier 
ordre d’approximation par rapport aux petites 
valeurs de + et Aw, la solution générale du système 
d'équations qui définissent le mouvement des 
charges q1 et q2 est formée de la superposition des 
deux solutions simples suivantes, qui dépendent 
l’une et l’autre d’une constante arbitraire © ou 
(on obtient ainsi, au total, les 4 constantes arbi- 
traires nécessaires) : 


e 


& 


A : 
4 + &> COS (os = —] t — L E o | 
2 D! 
) (58) 
AG 
4 + Poe cos (ue — _ E— = + e| | 
2 2 
| 
Ao X 
— 4 + Go COS (ue — C++ 4 
2 2 
(59) 
F JAN ; 
= 4 + P2 cos | (o: = == Ra 4 
2 2 


la phase y, comprise entre o et + est déterminée 


par : 


No 


COS 4= + \ 
PANEN 


(Go) 


Elle se fixe rapidement à la valeur r/4 lorsque le 
pompage est assez intense pour que «€ s'éloigne 
de la valeur critique. On remarque qu’il ne subsiste 
que les deux pulsations @1 — Aw/2 et &2 — Aw /2 
dont la somme est égale à «9. De plus, les oscilla- 
tions qui se produisent à chacune de ces fréquences 
sont totalement mélangées. Elles ont des amplitudes 
comparables et il est impossible de faire disparaître 
lune sans annuler également l’autre : les oscilla- 
tions complémentaires ne se distinguent plus des 
oscillations principales. On doit également noter 
que (59) représente un mouvement amorti qui ne 
peut exister que transitoirement s’il est produit par 
certaines conditions initiales, alors que (58) repré- 
sente des oscillations dont l’amplitude va en augmen- 
tant: ce sont les oscillations paramétriques qui 
représentent la forme sous laquelle s’accumule dans 
le circuit l’énergie communiquée par le moteur qui 
entretient la modulation de la capacité de cou- 
plage C. 

Ce résultat généralise au cas du système des deux 
circuits ce qui avait lieu pour le système oscillant 
simple : les oscillations qui se développent doivent 
présenter une structure particulière qui favorise 
l’échange d’énergie; elles jouissent donc d’un degré 
d’arbitraire moins large (on pourrait dire en quel- 
que sorte «moitié moins large ») que les oscilla- 
tions générales du système. Dans le cas du circuit 
unique, ces dernières ont une amplitude et une 
phase arbitraires, alors que les oscillations para- 
métriques doivent être accrochées en phase sur la 
modulation de pompage, leur amplitude initiale 
restant le seul paramètre indéterminé. Dans le cas 


Ac 
= 4 — COS (ue = IL 


d Nc De 
COS (on — — t — — 
2 ? 


puisque wo = @1 + w2 — Aw. Le condensateur C 
reçoit donc une charge qui oscille à /a moitié de la 
fréquence de pompage tout en étant modulée à fréquence 


CH EONE) 


| ; cette modulation 
2 


plus basse (pulsarion 
ne joue pas un rôle essentiel, car on peut la consi- 
dérer comme une variation d'amplitude relative- 
ment lente. Fille peut donc avoir une phase o 


des deux circuits couplés, (58) montre que la phase 
@ teste arbitraire. On peut donc imposer la phase 
et l’amplitude soit de l’oscillation de pulsation 
@1 — Aw/2, soit de loscillation de pulsation 
w2 — Aw/2, mais pas des deux à la fois. On ne 
pourrait fixer initialement les deux phases et les 
deux amplitudes qu’en recourant à la solution 
générale, obtenue en superposant (58) et (59), mais 
la disparition progressive des fonctions du type 
(59) ne laisse plus subsister, après un régime tran- 
sitoire plus ou moins long, que des oscillations 
dont les amplitudes et les phases sont fixées l’une 
par rapport à l’autre. Il est possible, si les circuits 
sont faiblement couplés, que les coefficients &2 et 
51 soient nettement plus petits que les autres; cela 
signifie que les oscillations de pulsation 61 — Aw [2 
tendent à se localiser dans la 1e branche et que 
celles dont la pulsation est 62 — Aw/2 parcourent 
essentiellement la seconde; chaque circuit élémen- 
taire est alors le siège d’une oscillation qui ne 
comporte qu’une seule fréquence. Il n’en demeure 
pas moins que, comme le montre (58), chacune 
des oscillations prépondérantes est liée à l’autre 
en amplitude et en phase : elles ne peuvent être 
indépendantes, la présence de l’une entraînant 
nécessairement celle de l’autre. 

La raison physique de ce phénomène est identique 
à celle qui nécessite l’accrochage des phases dans le 
cas d’un circuit simple. Le condensateur de cou- 
plage C est parcouru par la somme des courants 
issus de chaque branche du circuit; il reçoit donc 
la charge 1 +q2; cette dernière est formée d’os- 
cillations de pulsations ©1 — Aw/2 et 2 — Aw/z. 


Si les quantités |a1 + fB1l et [az + B2] sont du 
mème ordre de srandeur ilMentest de“même.des 
amplitudes, de sorte que l’on peut écrire approxi- 
mativement, en négligeant la variation lente qui se 
produit au cours d’une période, que la charge 
1 + q2 est proportionnelle à la somme de deux 
sinusoïdes du type : 


à L O1 — Go 
4 == At (+ =” sin et = +) ; (61) 
#2 


2 2 


. ; ; LOrU 
quelconque, alors que l’oscillation de pulsation “ 


doit avoir une phase convenable pour que le mou- 
vement des lames du condensateur se fasse en temps 
voulu. C’est bien ce qui se passe puisque la phase x 
TT 
a une valeur fixée, qui tend rapidement vers — 
2 


quand on s'éloigne du seuil de fonctionnement en 


oscillateur. Elle varie d’ailleurs en fonction de € 
et de Aw suivant une loi identique à celle qui est 
valable pour la phase des oscillations simples, comme 
on le constate en comparant les équations (60) et 
(22); seul change le coefficient de proportionnalité, 
fonction des paramètres qui définissent le circuit. 


L'étude des circuits dépourvus de résistances pas- 
sives vient de mettre en lumière l’effet paramétrique; 
l'injection d’énergie apparaît clairement dès que 
l'intensité de pompage est assez forte. En pratique 
cependant, il existe toujours des résistances R1 et 
R>2, aussi faibles soient-elles. On est même obligé, 
lorsqu'on cherche à construire un amplificateur, 
d'introduire une résistance de charge qui joue un 
rôle essentiel. Il est donc nécessaire de se faire 
une idée de ce qui se passe lorsque les résistances 
R1 et R2 (fig. 9) viennent compliquer le fonction- 
nement. Deux paramètres supplémentaires (les 
valeurs de ces résistances) caractérisent l’ensemble 
du système. On peut d’ailleurs, au lieu de R1 et 
R2 , prendre pour paramètres les valeurs 61 et 62 
qui caractérisent l’amortissement des oscillations du 
circuit au repos (50). 


Lorsque 61 = 62 (on appellera © leur valeur 
commune), il est possible de procéder comme au 
chapitre 4; en posant 


{1 = re ét CAVE 


les équations se ramènent à celles d’un système 
dépourvu de résistances, moyennant bien entendu 
une légère modification des valeurs des coefficients. 
Le résultat est donc clair : la présence de faibles 
résistances modifie légèrement les valeurs des pul- 
sations, des phases et des amplitudes relatives des 
différentes oscillations, ce qui ne change rien à 
leur allure; de plus, et c’est là le point important, 
elle introduit un petit amortissement supplémen- 
taire 6. Lorsque le pompage insuffle de lénergie, 
les exponentielles qui figurent dans (58) et (59) 
deviennent respectivement 


et 


de sorte que les oscillations sont formées de la supet- 
position de deux solutions dont l’une est désamortie 
et l’autre suramortie. L’oscillation spontanée appa- 
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raît dès que le désamortissement est suffisant, c’est- 
à-dire dès que : 


(Aw)? 


A? > + 6 (62) 


l’allure générale des phénomènes est donc exacte- 
ment la même que dans le cas du circuit simple : 
lorsque e croît depuis la valeur zéro, les oscillations 
gardent leur amortissement 6, mais les fréquences 
glissent (avec apparition d’oscillations complé- 
mentaires) jusqu’à ce qu’un premier seuil soit 
atteint : 1l correspond à la synchronisation des 
fréquences par rapport à celle du pompage. Il se 
produit ensuite un phénomène de désamortisse- 
ment qui ne permet aux oscillations spontanées 
d’apparaitre que dès que e franchit un second seuil. 
Bien entendu, et c’est là le point essentiel qui 
permettra la constitution d’un amplificateur, /s 
oscillations désamorties gardent un facteur de phase © 
arbitraire, mais elles n'en gardent qu'un seul. 
Lorsque 61 et 62 sont différents, les phénomènes 
sont plus complexes. Il n’est plus possible de se 
ramener au cas d’un système, à résistances nulles, 
que l’on munit ensuite d’un amortissement supplé- 
mentaire ©. La différence 61 — 62 a pour effet 
de mêler d’une façon inextricable les différentes 
étapes qui se présentaient dans le cas simple précé- 
dent : glissement de fréquence et désamortissement 
apparaissent simultanément, dès que + cesse d’être 
nul et se poursuivent tant que € croît sans qu’il 
soit possible de les séparer : il n’existe plus de 
seuil à partir duquel l’un des phénomènes cède la 
place à l’autre. Certes, pour les très petites valeurs 
de e, le glissement de fréquence est plus rapide 
que la variation du coefficient de l’exponentielle 
qui traduit le désamortissement, alors que l’inverse 
se produit lorsque «€ atteint une valeur suffisante 
(bien que petite), mais les pulsations n’atteignent 
théoriquement les valeurs limites «1 — Aw/2 et 
&2 — Aw/2 que lorsque 4 e? A? — Au? est grand 
devant (oi = et non plus seulement dès que 
4 € A? — Au? est positif. Il existe cependant 
toujours un seuil à partir duquel le désamortisse- 
ment est suflisant pour vaincre les résistances 
passives du circuit. Il correspond à l'apparition des 
oscillations spontanées. 

On conçoit que, dans ce cas, l’allure de la variation 
des oscillations fondamentales en fonction de = 
se complique; nous ne l’étudierons pas. Elle ne 
garde une forme simple que si l’on suppose que le 
synchronisme rigoureux est réalisé (Aw = o); 
cette simplification sera utilisée au chapitre suivant 
pour étudier le fonctionnement d’un circuit ampli- 
ficateur. 


7. Amplification paramétrique 


L'étude du phénomène d'amplification consiste à 
reprendre ce qui a été dit au chapitre 5 en l’adaptant 
au cas du système des deux circuits oscillants 
couplés. On se rend compte que les difficultés que 
lon a rencontrées alors vont disparaître pour la 
raison suivante : contrairement à ce qui se passait 
dans le cas du circuit oscillant unique, les solutions 
désamorties contiennent toujours un facteur de 
phase arbitraire. Le transfert d'énergie qui donnait 
lieu à Papparition d’oscillations spontanées lorsque 
le désamortissement était total ou au phénomène 
de «pseudo-amplification » lorsque ce dernier 
n'était que partiel, ne pouvait se produire qu’à 
condition que les oscillations de la charge électrique 
dans le circuit simple aient une phase convenable- 
ment réglée. Il fallait qu’il en soit ainsi de-l’oscilla- 
tion qui constituait le signal d’entrée. Dans le cas 
du système plus complexe que l’on va étudier 
maintenant, le transfert d’énergie est possible 
quelle que soit la phase de l’une des oscillations, 
par exemple de celle dont la pulsation est «1, 
pourvu qu’elle s'accompagne d’une oscillation sur 
l’autre pulsation «2. Les relations de phases et 
d’amplitudes portent exclusivement sur elles; aucun 
synchronisme avec le mouvement de pompage 
n’est plus nécessaire. 

On obtient un amplificateur en introduisant dans 
l’une des branches du circuit de la figsre 9 un géné- 
rateur e de force électromotrice E et une résistance 
de charge 9 que l’on peut placer soit dans la même 
branche que le générateur, soit dans l’autre (9. 11 
CRT) 

Si l'amplitude < du mouvement de pompage est 
assez grande pour insufHer de Pénergie malgré 
les dissipations qui se produisent dans les résistances, 
l’ensemble est instable; ce phénomène a été décrit 


au chapitre précédent. Si + est réglé à une valeur 
sufisante pour sutmonter les pertes parasites dans 
R: et Ro sans être capable de vaincre la dissipation 
supplémentaire due à la charge Pb, le système est 
stabilisé; il ne peut plus osciller spontanément. Un 
transfert d'énergie demeure cependant possible, 
mais il est commandé par la force électromotrice E 
qui constitue le signal d’entrée du dispositif. Il 
n'atteint, bien entendu, une valeur notable que si 
ÉÊ varie à une fréquence voisine de l’une des fré- 
quences de résonance du circuit. On supposera 
donc, dans ce qui suit, que E est une force électro- 
motrice alternative de pulsation Q voisine de w1. 
Le mouvement des charges qu’elle produit comporte 
évidemment une composante à la même pulsation 
(Q, mais il s'accompagne automatiquement d’une 
composante complémentaire dont la pulsation est 
voisine de «2 et qui satisfait les relations nécessaires 
entre les amplitudes et les phases. C’est là une 
conséquence de l’action de pompage. L'énergie 
communiquée par cette dernière se répartit donc 
sur deux oscillations de fréquences différentes; 
amplification, au sens usuel du terme, se produit 
si l’on recueille sur la résistance de charge pb une 
quantité d’énergie, portée par la pulsation Q, plus 
grande que celle que le générateur introduit dans 
le système. Le fait que le phénomène paramétrique 
communique une énergie supérieure à celle qui est 
nécessaire pour surmonter les pertes ne suffit pas 
pour prouver que le dispositif ampliñe : une partie 
importante de cette énergie pourrait être portée, 
non pas par l’oscillation de pulsation (, mais par 
l’oscillation complémentaire. Dans ce cas, on pour- 
rait obtenir, sur la résistance de charge, une oscilla- 
tion de pulsation voisine de «w2 et transportant une 
puissance supérieure à celle qu’introduit le signal 


353 


d’entrée : il y aurait amplification avec changement 
de fréquence. 

Ces considérations montrent que l’étude quantitative 
du phénomène est nécessaire si l’on veut se faire 
une idée des possibilités de ce type de montage. 
Il n’est pas possible, dans cet article, de développer 
intégralement la théorie du fonctionnement des 
amplificateurs paramétriques : nous nous conten- 
terons de rappeler les bases du calcul et d’en donner 
les résultats. Il est d’ailleurs, dans son principe, 
tout à fait semblable à celui qui a été fait au chapitre 5 
lors de l’étude de la « pseudo-amplification ». 


L'introduction d’une source de force électromo- 
trice E dans la première branche du circuit et d’une 
résistance de charge p transforme le système 
d'équations (46) en un nouveau système qui ne 
diffère du premier que par la présence d’un 2° 
membre et une modification de la valeur des résis- 
tances d’amortissement : 


d?q1 dd qq 2) 
L SE 
dt? TC 
> ; (63) 
q2 q2 2 Gi > 08 
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les résistances r1 et r2 prenant respectivement les 
valeurs R1 + bp et R2 si la charge est placée dans 
la même branche que E, ou R1 et R2 + b si elle 
est placée dans l’autre branche. On peut appliquer 
au système d'équations (63) un traitement analogue 
à celui qui a été employé pour résoudre, au moins 
approximativement, l’équation (29): la solution 
générale est formée de la superposition de la solution 
des équations sans second membre et d’une solution 
particulière que l’on peut calculer à partir des 
4 solutions de base de ces dernières, au moyen 
d’une formule qui généralise (36). L'utilisation des 
fonctions de Floquet permet donc, théoriquement, 
de résoudre complètement le problème. En pratique, 
les solutions approchées qui ont été données au 
chapitre précédent et qui ne sont valables que 
pour de petites valeurs de r1, ro,e, sont suffisantes 
pour se faire une idée correcte du fonctionnement 


vi Éo (à . Kk) 


du dispositif paramétrique. On suppose donc que, 
non seulement les résistances parasites R1 et R2, 
mais également la charge o, sont assez petites pour 
que le système ne soit que faiblement amorti lorsque 
le pompage n'existe pas. On se limitera à l’étude 
du cas où la pulsation de pompage «wo est exacte- 
ment égale à 1 + w2 , de sorte qu'aucun glissement 
de fréquence ne vient compliquer le phénomène 
de transfert d’énergie. 

Comme la résistance de charge peut être placée 
dans l’une ou l’autre branche du circuit, nous 
supposerons, pour effectuer les calculs, qu’on 
incorpore une résistance p1 dans la 1e branche 
et une résistance p2 dans la 2°; les schémas des 
figures 11 et 12 correspondent donc respectivement 
AUXACASS 0: = ot pr or Les résistances Ier 
qui amortissent le circuit valent R1 + p1 et 
Ro + p2, R1 et R2 désignant, comme précédem- 
ment, les causes de dissipations parasites. 


En l’absence de pompage, la force électromotrice E 
produit une oscillation dont l’amplitude, grande 
à la résonance, n’est limitée que par la surtension 
du circuit. Comme l'introduction d’une résistance 
de charge diminue cette surtension, aucune ampli- 
fication n’est possible. Supposons, pour simplifier, 
que l’on soit exactement à la résonance, c’est-à-dire 
que Q=o1, E prenant alors la valeur 


E — Eo COS (or t eu D). 


Le calcul des solutions du système d’équations en 
l’absence de pompage est classique et n’offre pas 
de difficultés; il fournit évidemment des solutions 
de pulsation w1. Si l’on retient comme paramètres 
définissant le circuit ses fréquences fondamentales 
&1 et &o, ses coefficients de couplage y1 et y2 et 
les résistances r1 et ro, les charges qui parcourent 
chaque branche sont données, en première approxi- 
mation, par les formules suivantes où k désigne, 
pour simplifier, la quantité : 


! 
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sin (o1 t + D) 


(64) 
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: [vi à ( : Kk) + yaro(1 — k)] 


sin (o1 t + D) 
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Les valeurs des différences de potentiels V1 et V2 aux bornes des résistances 


p1 et p2 s’obtiennent en 


d qi d q2 . 
calculant les courants ES et A et en les multipliant respectivement par p1 et p2 ; on trouve ainsi : 
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La pulsation w1 a été choisie arbitrairement comme 
l'une des pulsations propres du système sans qu’on 
ait, jusqu’à présent, précisé laquelle. Il est nécessaire 
de le faire dans l’application des formules ci-dessus : 
le radical définissant k doit être choisi avec le signe 
plus Si «1 est la pulsation la plus voisine de celle 
du circuit 1 isolé, avec le signe woins dans le cas 
contraire. 


V? 
p1 
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On constate aisément, en calculant les énergies 
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forme de pertes, que leur somme totale est égale à 


dissipées sous 
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principe de conservation rendait d’ailleurs ce résul- 
tat nécessaire. Il prouve qu'aucune amplification 
énergétique n’est possible (même si l’une des résis- 
tances p1 Où p2 est nulle) bien qu’on puisse théori- 
quement ajuster les valeurs des paramètres de 
façon que V> soit supérieur à E (on remarque, 
par contre, que Vi est toujours inférieur à E) ; 
le système, qui demeure passif, se comporte alors, 
dans une certaine mesure, comme un transfor- 
mateur. 

Que se passe-t-il lorsque l’action de pompage se 
fait sentir ? Nous savons que, dès que l’amplitude 
de modulation e dépasse un seuils, de lPénergie 


s’accumule sous forme d’oscillations spontanées. 
S est une fonction des paramètres qui définissent 
le circuit (pulsations propres «1 et w2, coefficients 
de couplage y1 et y» , résistances d'amortissement 
Ti = Rai +p1 et re = R> + p2) . Cette fonction 
s’annulerait si r1 et r2 étaient nuls; elle reste par 
conséquent petite. Tant que «€ est inférieur à s, 
les oscillations spontanées demeurent amorties et 
ne peuvent se manifester : la solution du système 
(63) «entraînée » par E n’est pas masquée par 
l'instabilité des circuits. On démontre qu’elle est 
formée de la superposition d’une oscillation de 
pulsation w1 et d’une oscillation complémentaire 
de pulsation «w», de sorte que les d.d.p. aux bornes 
de p1 et p2 comportent : 


1) une d.d.p. V de pulsation w: 


A1 Eo cos (it + ®) 
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Cette oscillation tend évidemment vers (65) lorsque 
EEE A 


2) une d.d.p. complémentaire V” de pulsation w» 


ss 
V, = 


oO] 


A e 


= 
( =)s 


fi JE JF CAO CC Eo sin (w2 t — ®) 
y2 yiri (G —k) + yare (1 + k) 


(67) 


À 
Vo = - 


1 

2 >, 
e2 

1e mens 

s2 


à JE RE (r + k) + y2re e so Eo sin (oet = D) : 
, 1 VAN k) + yare (1 + K) 


Cette oscillation s’évanouit lorsque € = o. 


Ce résultat met en évidence la possibilité d’ampli- 
fication. Bien entendu, € doit demeurer inférieur à 
s pour que le système soit stable; le pompage fait 
donc apparaître un véritable phénomène de réac- 
tion, analogue à ce qui se produit dans le cas du 
circuit oscillant étudié au chapitre $ : dès que es 
s’approche de la valeur 1, les amplitudes de Vert 
Vo augmentent indéfiniment, ce qui suffit à montrer 
qu’un transfert d'énergie se produit. La présence 
des courants de pulsation «2 montre qu’on peut 
également recueillir de l'énergie sur cette pulsation 
en quantité aussi grande qu’on le veut. 


On ne poussera pas plus à fond l’étude de ces 
phénomènes : les quelques considérations qui vien- 
nent d’être développées permettent de comprendre 
en quoi ils consistent. L’examen détaillé des diffé- 
rents types de montages possibles, de leurs qualités 
et de leurs défauts sortirait du cadre de cet article, 
limité à des considérations de physique assez géné- 
rale, pour rentrer dans celui de la technique des 
circuits radioélectriques. Il en serait de même de 
l'étude de ce qui se passe lorsque les conditions de 
résonance ne sont pas exactement réalisées. On se 
bornera aux quelques commentaires suivants. 


L’amplification n’est importante que si la quantité 
cs approche suffisamment de la valeur 1; si cette 
valeur est atteinte, le gain devient infini, ce qui se 
traduit par la transformation du système en oscil- 
lateur. L’amplification paramétrique telle que l’on 
vient de la décrire présente donc les mêmes carac- 
tères que l’amplification par boucle réactive : des 
gains élevés sont délicats à obtenir en raison de la 
tendance fondamentale à l’instabilité. L'étude com- 
plète des solutions du système d’équations (63) 
fait apparaître cependant un fait intéressant : sup- 
posons que la fréquence de pompage soit égale non 
plus à la somme des fréquences propres du circuit, 


mais à leur différence (wo = w1— 2), aucune 
oscillation spontanée n’est possible car les coefi- 
cients des exponentielles de Floquet, qui figurent 
dans les solutions des équations sans 2€ membre, 
sont imaginaires purs (on a décrit au chapitre 6 le 
comportement de ces coefficients dans le cas géné- 
ral). On se rend compte cependant que le phéno- 
mène de battement entre une oscillation parcourant 
le circuit à l’une des fréquences et le mouvement 
de pompage fait apparaître une oscillation sur l’autre 
fréquence, et que cette dernière peut atteindre, du 
fait de la résonance, une amplitude importante. Seul 
le calcul complet est capable d’indiquer le compor- 
tement du système dans ce cas : les équations sans 
2° membre sont stables. La solution de (63) « entrai- 
née » par la f.é.m. E a la même allure que dans le cas 
O0 = G1 + @2 , mais tout se passe comme si le 
coefficient s? devenait négatif, ce qui explique la 
disparition du seuil d'accrochage des oscillations 
spontanées; la réaction fait place, en quelque sorte, 
à un phénomène de confre-réaction. On démontre 
qu’un certain transfert d’énergie peut se produire, 
mais il est limité. Il n’existe que s’il est commandé 
par une f.é.m. E; le gain ne peut être rendu aussi grand 
qu’on le veut. Ce phénomène d’apparence secon- 
daire peut, en pratique, prendre une grande impor- 
tance en raison de la stabilité qu’il communique aux 
dispositifs qui l’emploient. 

Si le signal d’entrée avait une pulsation (2 différente 
de «1 (ou de w2), les courants parcourant les cir- 
cuits s’affaibliraient par défaut de résonance. La 
largeur de bande du système est donc caractérisée 
essentiellement par celle des circuits, c’est-à-dire 
finalement par leur surtension : plus cette dernière 
est élevée, plus l’amplification peut être grande, 
mais plus la largeur de bande est faible. On échappe 
donc totalement à la limitation imposée dans le cas 
de la pseudo-amplification où l’on n’avait pu cons- 
truire une «sorte d’amplificateur » qu’au prix d’une 
largeur de bande beaucoup plus faible que celle du 
circuit oscillant. 


8. Conclusion 


L'étude qui vient d’être faite repose, pour une large 
part, sur des considérations mathématiques. Le 
fonctionnement des systèmes physiques simples 
que Pon a examinés obéit à des équations faciles à 
écrire puisqu'elles découlent de principes élémen- 
taires. Malheureusement leurs solutions, dont les 
propriétés conditionnent celles des dispositifs para- 
métriques, ne sont pas toujours aisées à établir et 
les démonstrations, souvent assez longues, ont dû 
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être remplacées par un simple exposé. Lestraions 
nements physiques utilisés dans les premiers para- 
graphes permettent pourtant, dans une certaine 
mesure, d’entrevoir les causes profondes des phé- 
nomènes. 

L'action paramétrique se développe lorsque lor- 
gane de couplage est parcouru par des oscillations 
de même fréquence que celle du mouvement de 
pompage; il faut, de plus, que leur phase se trouve 


convenablement fixée par rapport à celle de ce der- 
nier. Les exemples du chapitre 2 soulignent bien 
cette nécessité. Il existe différentes façons de satis- 
faire cette condition; elles dépendent de la com- 
plexité du système total. Dans le cas le plus simple, 
les charges ne peuvent osciller que sur une seule 
fréquence, celle du circuit oscillant. Les oscillations 
qui le parcourent ne peuvent donc être quelconques 
ni, de ce fait, être excitées par une f.é.m. quelconque 
engendrant le signal à amplifier : la phase de ce 
dernier doit prendre une valeur donnée pour qu’un 
transfert d’énergie soit possible. Lorsque le dispo- 
sitif comporte deux fréquences propres, les condi- 
tions requises sont satisfaites pourvu que les deux 
oscillations soient convenablement disposées (en 
phase et en amplitude) l’une par rapport à l’autre : 
leur battement produit dans l’organe de couplage 
un mouvement de charges qui permet l’amplifica- 
tion. L’une des oscillations demeure donc totale- 
ment arbitraire; elle peut être entrainée par le signal 
à amplifier dont l’amplitude et la phase demeurent 
indéterminées : il provoque de lui-même l'apparition 
de Poscillation complémentaire. Les circuits à 3 
fréquences de résonance feraient apparaître des 
conditions encore plus larges conduisant à de nou- 
velles possibilités qu’il n’est pas possible d'aborder 
sans allonger démesurément cet article. 

Le dispositif qui entretient l’action de pompage 
transfère de l’énergie au mouvement des charges, 
ce qui se traduit généralement par un désamortis- 
sement du système, équivalant, dans une certaine 
mesure, à un phénomène de réaction. Cela n’est 
toutefois exact que pour les oscillations qui satis- 
font les relations dont il vient d’être question; 
c’est la raison pour laquelle les oscillations qui se 
développent spontanément lorsque le désamortis- 


sement est assez grand pour vaincre les résistances 
passives, respectent toujours ces conditions. C’est 
aussi la raison pour laquelle amplification, qui est 
possible lorsque le système désamorti est à nouveau 
stabilisé par une résistance de charge, ne peut se 
produire dans le cas du circuit paramétrique le plus 
simple. 

Bien entendu, les exemples que l’on à donnés ne 
font que suggérer les possibilités de réalisation: 
de nombreuses variantes plus ou moins complexes 
sont étudiées par les spécialistes des circuits élec- 
troniques. Dans le domaine des hyperfréquences, 
par exemple, les circuits oscillants sont remplacés 
par une cavité à l’intérieur de laquelle se trouve 
placé l'organe de couplage : une disposition judi- 
cieuse permet l’emploi de plusieurs modes d’oscil- 
lations, et, par conséquent, de plusieurs fréquences 
propres. La non-linéarité peut être obtenue par 
divers moyens : on utilise souvent un échantillon 
de substance ferromagnétique oscillant au voisinage 
de la fréquence de résonance gyromagnétique. On 
conçoit également que l’utilisation de leffet para- 
métrique dans un système comportant des ondes 
progressives plus ou moins ralenties puisse con- 
duire à des dispositifs comportant une largeur de 
bande exceptionnellement large. Le champ d’appli- 
cation des principes généraux est très vaste et encore 
incomplètement exploré à l’heure actuelle. 

Il aurait été bon, pour donner une idée plus com- 
plète de l’intérêt que peuvent présenter les réalisa- 
tions pratiques, d’aborder le problème du bruit de 
fond; c’est une question très importante puisqu’en 
fin de compte, c’est ce phénomène qui limite les 
performances d’un amplificateur. Un article entier 
étant consacré à la question dans ce numéro, nous 
nous permettons d’y renvoyer le lecteur. 
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Sommaire 


On analyse le comportement de substances ferromagnétiques soumises 
à un champ magnétique oscillatoire auquel on superpose un champ 
orthogonal constant : réduction de l’hystérésis jusqu’à sa disparition, 
linéarisation de la caractéristique d’aimantation, commande de la 
perméabilité par le champ orthogonal. On décrit l’appareillage de 
mesure permettant l’étude de ces propriétés. 


On prend comme exemple d'application la réalisation d’amplificateurs 
paramétriques comportant des inductances sur noyaux de ferrites, à 
commande orthogonale. Les équations de Manley et Rowe qui repré- 
sentent les relations énergétiques dans les systèmes réactifs non 
linéaires (systèmes autoparamétriques) sont étendues au cas des 
systèmes hétéroparamétriques. 


L’auteur présente 16 diagrammes relatifs aux propriétés de ferrites 
soumis à des champs croisés et aux performances de bobinages qu’on 
peut réaliser en utilisant ces ferrites comme noyaux magnétiques. 
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1. Introduction 


Dans un amplificateur paramétrique, une réactance 
variable assure le transfert d’énergie entre une 
source de pompage (\) et un circuit que nous appellerons 
circuit de signal. 

Pour le choix de cette réactance, deux orientations 
sont, a priori, possibles. 

D'une part, on peut introduire dans le circuit de 
signal un élément réactif commandé de l'extérieur 
et se comportant, à l’intérieur de ce circuit, comme 
un élément linéaire. Le pompage commande alors 
l'élément réactif par un circuit indépendant du 
circuit de signal. Il n’est même pas nécessaire que 
l’énergie mise en jeu dans le circuit de pompage 
soit sous forme électrique. 

D'autre part, on peut faire appel à un élément 
réactif non linéaire traversé à la fois par le signal à 


(1) « Pompage » est employé ici dans le sens de « modu- 
lation » (de la réactance). Ce mot prête sans doute à 
critique, mais son emploi est déjà fort répandn et les 
mots éguivalents dans plusieurs langues étrangères sont 
dès maintenant consacrés par l'usage. 


amplifier et par l’oscillation de pompage. Ces 
non-linéarité de la réactance qui provoque l’échange 
d'énergie entre l’oscillation de pompage et le signal. 
Dans ces montages, le circuit de pompage et le cir- 
cuit de signal sont confondus. La séparation des 
diverses ondes est effectuée par filtrage de fréquences. 
Selon des dénominations introduites, semble-t-il, 
par GoRELIK, MANDELSTAM ef al. [1, 2], les sys- 
tèmes à réactance commandée seront appelés 
hétéroparamétriques et les systèmes à réactance non 
linéaire autopzramétriques. Hormis les systèmes para- 
métriques à tubes électroniques [3, 4], ce sont les 
systèmes autoparamétriques sur lesquels on trouve 
la littérature la plus abondante. La raison en est 
probablement que les systèmes réactifs comman- 
dables de l’extérieur sont beaucoup moins nombreux 
que les systèmes réactifs non linéaires. 

Nous nous proposons, ici, de décrire un tel phéno- 
mène de commande, dans le domaine du ferro- 
magnétisme, et de développer quelques considé- 
rations sur son application aux systèmes hétéro- 
paramétriques. À cette occasion, une contribution 
sera apportée à la théorie de ces systèmes. 


>. Aimantation orthogonale 
de substances ferromagnétiques 


Exposé succinct des phénomènes 


Supposons que, par des moyens qui seront exposés 
plus loin, on fasse régner deux champs magné- 
tiques orthogonaux au sein d’une même substance 
ferromagnétique. 


L’un de ces champs, h, dirigé suivant OX, variera 
selon une fonction périodique du temps. L'autre, 


= 
H, dirigé suivant OV, sera maintenu constant au 
couts d’une expérience donnée. 

Si, pour chaque valeur de h, nous mesurons la 
composante suivant Ox de l’aimantation (ou de 
induction), nous pouvons tracer des cycles d’hys- 


térésis « suivant OX », en présence du champ ortho- 
=> 

gonal H. Parmi ces cycles, celui auquel correspond 

H = o n’est autre que le cycle classique de la matière 

considérée. 
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Pour les autres, on constate ce qui suit [5]: 

— 
a) La présence de H modifie le cycle d’une manière 
indépendante du signe de H.. 


b) Pour une valeur fixe de H, lorsqu'on fait varier 
l'amplitude d’oscillation de h, la disposition clas- 
sique des petits cycles à l’intérieur des grands sub- 
siste et la configuration du cycle tend vers une limite 
lorsque l’amplitude d’oscillation de h devient très 
grande. La notion de cycle-limite subsiste donc. Ces 
particularités sont visibles sur la fiere 1. 


c) Pour une amplitude donnée de h, lorsque H 


croit depuis zéro jusqu’à une valeur H, : 


— lPaimantation M, rémanente décroit jusqu’à zéro, 
— le champ h coercitif décroît jusqu’à zéro, 

— l'aire du cycle d’hystérésis décroit jusqu’à deve- 
nir inappréciable. 


d) Lorsque H croît au-dessus de Ho, la caractéris- 
tique M, (h) ne comporte plus de cycle. Elle tend à 
devenir de plus en plus linéaire en même temps 
que sa pente décroit. Ces particularités sont visibles 
sur la figure 2. 


Les expériences faites ont porté non seulement sur 
des ferrites, mais encore sur quelques métaux ou 
alliages. Les résultats qualitatifs trouvés ont tou- 
jours été les mêmes et il est fort probable que les 
propriétés énoncées au paragraphe précédent sont 
communes à tous les ferromagnétiques isotropes. 
Cette généralisation est d’autant plus probable que 
l’on à retrouvé des propriétés qualitativement iden- 
tiques dans le cas de céramiques ferroélectriques, 
relativement aux champs électriques auxquels on 
les à soumises [6]. 

La suite de ce chapitre va être consacrée à l’étude 
plus approfondie des phénomènes qu’on vient de 
citer. Cette étude à nécessité le tracé de nombreux 
cycles d’hystérésis, soit classiques, soit en présence 


ES 
du champ «polarisant » H. Dans ce but, un appa- 
reillage de mesure spécialement conçu dut être 
développé. C’est la description de cet appareillage 
que nous allons aborder maintenant. 


Méthode et appareillage 
expérimentaux 


Pour obtenir des champs orthogonaux au sein de 
substances ferromagnétiques, nous avons employé 
des échantillons de ferrites ayant la forme de tubes 
cylindriques sur lesquels nous avons disposé des 
enroulements de deux sortes : 


— enroulements foroidaux créant des champs ou 
mesurant des flux d’induction dont les lignes de 
force sont circulaires, de révolution autour de 
laxe de l’échantillon; 

— enroulements solénoïdaux créant des champs ou 
mesurant des flux d’induction dont les lignes de 
force sont méridiennes, et substantiellement paral- 
lèles à l’axe de l’échantillon, dans la partie médiane 
de celui-ci. 


Fig. 1. Cycles d’hystérésis du ferroxcube 4D pour diverses 
amplitudes d’oscillation du champ. Le 


a) Cycle classique (pas de polarisation orthogonale). 
b) Champ orthogonal : H— 30 oersteds environ. 
c) Champ orthogonal : H — 60 oersteds environ. 


Sur les figures (b) et (c) on a reporté, pour faciliter la com- 
paraison, le cycle limite classique. 


Oersteds 


Oersteds 


Ferroxcu 


Oersteds 


301 


4 000 


\ 


12 


SSI 


Fig. 2. Cycles limites d’hystérésis du ferroxcube 3B pour 
diverses valeurs du champ orthogonal H. 


Les nombres placés en regard de chaque courbe repré- 
sentent l'intensité du champ orthogonal. Ferroxcube 3B 
Les figures (a) et (b) correspondent à des polarisations de 
valeurs différentes (pour le même échantillon); les échelles 
de ces figures sont différentes. 


Les figures za et b représentent un échantillon revêtu, 
d’une part d’un enroulement solénoïdal, d’autre 
part d’un enroulement toroïdal. 

Dans nos premières expériences, nous avons tracé 
les cycles par la méthode classique du galvanomètre 
balistique, en utilisant deux enroulements toroïdaux, 


—+ 


sur un même échantillon. Le champ H était obtenu, 
soit par un aimant permanent, soit au moyen d’un 
enroulement solénoïdal parcouru par un courant 
continu. 

Cette méthode — d’ailleurs lente et pénible, vu le 
nombre de cycles à tracer — dut être abandonnée 
par suite des dérives thermiques des échantillons 
sous l’effet de l’échaufflement des enroulements, au 
cours d’une série de mesures. Ars 
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Un dispositif fut réalisé, donnant une présentation 
oscilloscopique des cycles en vue de leur enregis- 
trement photographique. Ainsi, la rapidité de 
l'opération à permis de lancer dans les bobines.des 
coufants intenses, donc d’atteindre des champs 
élevés sans provoquer de dérives thermiques 
génantes. 
Le schéma du dispositif de mesure devient alors 
celui de la figure 4. 


Un enroulement primaire P, toroïdal, soumet 
—_—+ 


l'échantillon à un champ h proportionnel au cou- 
rant qui le traverse. En série avec P, une résistance 
ampèremétrique r fournit entre ses bornes un signal 
de tension proportionnel à h. Ce signal est appliqué 
à la déflexion horizontale de Poscilloscope. 

Un enroulement secondaire S, également toroidal, 
délivre une tension proportionnelle à chaque instant 
… Cie : . RE : 

à Fe Cette tension, amplifiée et intégrée, restitue 
un signal proportionnel à Bx, lequel commande la 
déflexion verticale de l’oscilloscope. Le cycle B,(h) 
se dessine donc sur l’écran luminescent. 

Comme les spires du bobinage toroïdal ne sont pas 


Transformateur 
réglable 


Transformateur 


220/12 V 


Fig. 4. Dispositif expérimental pour le tracé d’un cycle 
d’hystérésis. 


r : résistance de mesure; 
D.V. : déflexion verticale; 
D.H. : déflexion horizontale. 


Fig. 3. Enroulements de mesure autour d’un échantillon 
tubulaire. 


a) enroulement toroïdal ; 
b) enroulement solénoïdal. 


Les échantillons réellement employés comportaient simul- 
tanément les deux types d’enroulements. 


parfaitement appliquées sur le noyau, il existe un 
flux «d'air » produisant dans l’enroulement une 
force électromotrice supplémentaire, proportion- 


nelle à Fr On compense cet effet par l’introduc- 
dt 


Oscilloscope 


Amplificateur 
intégrateur 


Potentiomètre 
réglable 


Les enroulements primaire P et secondaire S sont toroïdaux. 


Le champ H orthogonal est produit soit par un aimant 
déplaçable, soit par un enroulement solénoïdal. 
L'échantillon de mesure proprement dit est constitué par 
la partie C du noyau de ferrite. Les parties À et B jouent 
le rôle d'anneaux de garde. 
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tion, dans le préamplificateur intégrateur, en aval 
de lintégration, d’un signal proportionnel à h . 
On voit, sur la fesre 4, la connexion K conduisant 
le signal h ainsi que le potentiomètre qui permet 
de régler l’amplitude de la correction. Par un réglage 
exécuté au moyen d’un échantillon identique à 
l'échantillon d’essai, mais non ferromagnétique, 
on peut, si on le désire, compenser non seulement 
l'effet du flux d’air mais encore celui de la totalité 


— 
du flux de h dans l’enroulement S . Dans ces con- 
conditions, on obtient sur l’écran cathodique, non 
plus le cycle de l’induction, mais celui de l’aiman- 


B;(h)—h 
AT 


tation M,(h) = 


En ce qui concerne la réalisation des amplificateurs, 
de sérieuses précautions ont dû être prises contre 
les signaux et les rotations de phase parasites. Le 
montage, connu sous le nom d’yfégratenr Miller, 
a été retenu, après divers essais, comme seul capable 
de donner à la fois un bruit de fond et une distor- 
sion non linéaire simultanément réduits, tout en 
procurant une bonne précision dans la quadrature 
des phases entre les composantes sinusoïdales des 
signaux entrants et sortants. 


= 
Le champ orthogonal H est obtenu soit en plaçant 
l'échantillon dans le champ d’aimants permanents, 
soit au moyen d’un enroulement solénoïdal parcouru 
par un courant continu. Dans ce dernier cas, l’impé- 
dance du circuit du solénoïde doit être grande pour 
minimiser l'eflet… des forces rélectromotrices” de 
couplage magnétique orthogonal dont nous par- 
lerons plus loin. 


En tout cas, une difficulté expérimentale provient 
des champs démagnétisants dans la direction de 


" 
H. Vu dans cette direction, l’échantillon se pré- 
sente sous la forme d’un bâtonnet cylindrique 
allongé qui, sous Peflet de l’aimantation, acquiert 
des charges magnétiques, particulièrement au voi- 
sinage de ses extrémités. Ces charges produisent 


> 
un champ supplémentaire — Ha qui, à l’intérieur 


— 


de léchantillon, s’oppose au champ appliqué Ha. 


— 
Le champ FH agissant eflectivement en un point 
de l’échantillon est alors : 


> 


Re ie 


| 
Le champ Ha, appelé champ démagnétisant, est mini- 
mum au centre du bâtonnet, alors qu'aux extré- 
mités il égale presque le champ appliqué. 

La polarisation continue H est donc très loin d’être 
uniforme sur toute la longueur de l'échantillon. 
Pour éviter cet inconvénient, on a utilisé des échan- 
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> — 
tillons assez allongés, recevant les champs H et h 
croisés sur toute leur longueur, la disposition des 
enroulements toroïdaux étant telle que seule la 
partie centrale intervienne pour la mesure de l’in- 
duction. Cette disposition est indiquée par la 
figure 4 sur laquelle, pour clarifier le dessin, on a 
réduit à l’unité les nombres de spires des enroule- 
ments. En fait, les échantillons employés compor- 
taient quelques dizaines de spires régulièrement 
réparties sur tout leur pourtour. 

Bien que conduisant au tracé de cycles corrects, 
cette méthode ne permet pas de connaitre, même 
grossièrement, la valeur de FI nécessaire pour gra- 
duer les courbes de la figure 2. 

Pour rendre le champ démagnétisant négligeable, 
il aurait fallu employer des échantillons filiformes 
(rapport longueur /diamètre de plusieurs centaines). 
Avec les échantillons dont nous disposons (rapport 
longueur /diamètre de l’ordre de 10), non seulement 
on ne pouvait le négliger, mais encore les estima- 
tions qu’on a essayé d’en faire se sont révélées 
entachées d’erreurs grossières. 


La graduation des cycles de la figsre 2 obligea donc 
de recourir à une méthode différente dont la descrip- 
tion complète [7] sortirait du cadre de cet article. 


— 
Dans cette méthode, c’est la polarisation H dont 
les lignes de force sont de révolution et c’est le 


champ alternatif h dont le flux traverse l’échantillon 
longitudinalement. Le calcul de H devient alors aisé, 
mais des difficultés apparaissent pour l’obtention 
du cycle. Celles-ci ont pu être surmontées en ajou- 
tant, autour de l’échantillon, des enroulements 
solénoïdaux supplémentaires qui, parcourus par un 
courant proportionnel à l’aimantation, ont pour 
eflet de compenser le champ démagnétisant. 


Dans le cas des métaux, quelques précautions sup- 
plémentaires ont été nécessaires pour mettre en 
évidence l’annihilation de l’hystérésis. Dans ces 
conducteurs massifs, le champ magnétique variable 
produit des courants de Foucault dont les ampères- 
tours ont pour effet de déphaser le champ effectif 
au sein de la matière par rapport au champ appli- 
qué. Ces courants ne présentent pas d’inconvé- 
nients dans le cas de mesures par points, au galva- 
nomètre. Par contre, ils feraient apparaître un cycle 
elliptique sur l’oscilloscope, lors même que le 
matériau autait une caractéristique d’aimantation 
linéaire et sans hystérésis. 

I a donc fallu se prémunir contre les courants 


susceptibles de circuler aussi bien dans les plans: 


méridiens de Péchantillon (courants « toroïdaux ») 
que dans des plans perpendiculaires à l’axe de révo- 
lution (courants «solénoïdaux »). Le résultat a 
été obtenu au moyen de tores faits de tôles minces 
roulées en spirale. L’exécution correcte de ces tores 
est chose fort délicate. Il à été vérifié que, si l’on 
emploie un tore métallique massif, il est difficile de 


mettre en évidence l’annihilation de l’hystérésis. 
Telle est la raison probable pour laquelle cet effet 
a échappé à l’attention des nombreux chercheurs 
qui, avant nous, ont étudié le magnétisme ortho- 
gonal. (Voir [8] à [21] et notamment [18]). 


Résultats expérimentaux 


L’examen des cycles tracés pour diverses substances 
et pour diverses valeurs de I conduit à préciser, 
comme suit, les énoncés de la page 360 en ce qui 
concerne les matériaux ferromagnétiques isotropes. 


a) Lorsqu'on fait croître H à partir de zéro, l’aire 
du cycle, après une décroissance rapide, semble 
tendre vers zéro tangentiellement, sinon asympto- 
tiquement. La loi précise de décroissance est diffi- 
cile à connaître car les courants de Foucault, les 
pertes magnétiques autres que l’hystérésis et l’imper- 
fection instrumentale font apparaître des cycles 
résiduels sur l’écran de l’oscilloscope. L’aire du 
cycle d’hystérésis proprement dit cesse d’être appré- 
ciable lorsqu'elle devient inférieure à quelques cen- 
tièmes de sa valeur initiale. 

Ainsi, non seulement nous ne pouvons déterminer 
Ho avec précision, mais nous ne pouvons même pas 
nous prononcer sur l’existence #héorique d’une valeur 
critique Ho. Néanmoins, au point de vue pratique, 
la détermination de Ho ne laisse place à aucune 
ambiguité. 


db: 
dh 


b) La perméabilité initiale transverse pour 
h = ©, mesurée pour la valeur Ho du champ ortho- 
gonal, est d’autant plus faible que l’on a affaire à 
une substance ayant une induction rémanente plus 
importante. Dans le cas de ferrites « doux » (cas 
de la figure 2), la polarisation orthogonale provoque 
un basculement progressif du cycle, les cornes de 
celui-ci étant prolongées, non plus par des droites 
horizontales de saturation, mais par des lignes obli- 
ques. Ensuite le cycle s’amincit et son inflexion se 
redresse. Pour la valeur Ho, on obtient un S à 
inflexion peu prononcée. 

Dans le cas de ferrites à cycle rectangulaire, au con- 
traire, une polarisation orthogonale modérée ne 
diminue que faiblement le champ coercitif et les 
flancs du cycle restent quasi verticaux (/g. 5). Par 
contre, les valeurs de l’aimantation correspondant 
aux coudes précédant la saturation diminuent rapi- 
dement. Le cycle s’inscrit alors entre deux droites 
qui, lorsque H croît, cessent d’être horizontales et 
se rapprochent progressivement. La largeur du 
cycle décroit également mais beaucoup plus lente- 
ment que sa hauteur. A la valeur H9 correspond la 
confusion de ces deux droites, en même temps que 


41M, Gauss 
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Ferroxcube 6E] 
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Fig. 5. Cycles d’hystérésis du ferroxcube 6EÏ pour diverses 
valeurs du champ orthogonal H. Cas d’un ferrite à cycle 
rectangulaire (cf. fig. 2). 


la disparition du cycle. La caractéristique devient 
alors sensiblement linéaire, avec une très faible 
pente. 


c) Pour un ferrite donné, le champ critique Hi est 
une fonction décroissante de la température. L’as- 
pect qualitatif des phénomènes se modifie égale- 
ment avec la température. Dans le cas des quelques 
substances étudiées (notamment Ferrite Zn-Mn 
« Ferroxcube 3 B »), il a été constaté que pour les 
températures basses, inférieures, dans l’échelle 
absolue, à la moitié environ de la température de 
Curie, le comportement est analogue à celui du fer- 
rite à cycle rectangulaire du paragraphe précédent. 
Lorsque la température s'élève, le matériau s’adou- 
cit et, la valeur de Hy décroissant, la perméabilité 
transverse initiale pour la valeur Ho du champ 
polarisant devient plus grande. lle décroît ensuite 
lorsque lon approche du point de Curie, en même 
temps que lensemble des propriétés ferromagné- 
tiques s’évanouit. 


d) Pour les valeurs de H supérieures à Ho, la pente 
de la caractéristique B(h) est, comme on la vu, 
fonction de IH. Au-dessus de la température de 
Curie, cette dépendance cesse. Il apparait ainsi que 
la commande ofrthogonale de la perméabilité est 
bien caractéristique de l’état ferromagnétique. Nous 
ne sommes pas actuellement en mesure de donner 
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Fig. 6. 


une théorie complète des phénomènes indiqués; tou- 
tefois, dans le cas où la substance est saturée par le 


—> 
champ H, on peut faire le raisonnement suivant. 


Soit un élément de substance ferromagnétique sou- 
. ne . 
mis à un champ H, suffisant à lui seul pour saturer 
=5- 
cette substance. Ajoutons un champ h, de faible 


— 
intensité, tout d’abord (/g. 6), parallèlement à H. 


L’intervention de h ne modifie pas l’orientation du 
champ total agissant sur la substance et, comme 
celle-ci est déjà saturée, il n’en résulte aucune modi- 
fication sur l’aimantation. On dit alors que la « per- 
méabilité différentielle » est égale à l’unité. 


=S, 
Si, au contraire (/g. 7), on applique h orthogona- 
— > 


oo 
menthe drecHon OM EirctonOy), 
la composition de ces deux vecteurs donne une 


— — 


résultante H + h de direction différente de celle 
= 


de H. Il en résulte une variation de la direction de 
—> 


lPaimantation M, son intensité restant constante et 
égale à l’intensité d’aimantation de saturation M,. 


L’angle dont le champ résultant et l’aimantation 
ont tourné est donné par : 


’ h 
TA = — 
q & FI 


() 


Une composante d’aimantation parallèle à Ox 


(direction de h) apparaît, de valeur : 


h 
H 


) 


Due 


Mx = Ms sin x = M: 
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Fig. 8. 


Ainsi, un milieu ferromagnétique saturé reste sus- 
ceptible de manifester des variations d’aimantation 
dans la direction perpendiculaire à la direction de 
saturation. Dans cet état, le milieu se comporte 
comme une substance infiniment anisotrope ayant 


— 
un plan de facile aimantation perpendiculaire à H 
et une direction d’aimantation (différentielle) impos- 


— 
sible, parallèle à H. 


Si nous ne considérons que les phénomènes dans 
— 


des plans perpendiculaires à H, on peut définir 
une susceptibilité transverse 7x dont la valeur 
«initiale », c’est-à-dire pour h infiniment petit, 
EE & 


(3) 


On définira de même une perméabilité transverse 
initiale : 


Ms 
H (4) 


Ux = I +ATY{x = I +AT 


Ce raisonnement repose sur l’absence d’hystérésis 
rotationnelle dans le domaine de la saturation. 


Lorsqu'on fait tourner (/g. 8) un champ d’inten- 
sité constante dans une substance ferromagnétique, 
l’induction qui en résulte présente, en général, un 
retard angulaire 0 par rapport au champ. L’expé- 
rience montre que ce retard, fonction de l’ampli- 
tude du champ, tend vers zéro lorsqu'on atteint la 


saturation. Comme pour les faibles valeurs de h, 
= 


pe 
le champ H + h ne fait, en première approxima- 
tion, que tourner, nous avons posé, pour notre 
raisonnement, que la direction de l’aimantation suit 
rigoureusement et instantanément celle du champ. 


Admettons, de plus, que cette propriété demeure 
vraie même si l’intensité du champ varie, à condi- 
tion que celle-ci reste toujours telle que la saturation 
soit constamment maintenue, Nous pouvons alors 
lever la restriction faite au début concernant la 
| petitesse de h et l'équation (2) devient la caracté- 
ristique d’aimantation transverse du matériau « pré- 
polarisé ». 


a) La fonction M; est wrivoque, c’est-à-dire qu’il 
n’y à pas d’hystérésis. La vérification expérimentale 
de ce fait a été donnée plus haut. L'hypothèse faite 
que, au cours du cycle, le matériau doit rester cons- 
tamment saturé, conduit à penser que la valeur 
critique Ho trouvée expérimentalement doit se situer 
dans la région de saturation du cycle classique du 
matériau. Le tableau ci-dessous résume les résul- 
tats de mesures; il confirme ce qui vient d’être 
exprimé. 


FH pour les Hi, 
Ferrite cornes du cycle) expérimental 
(0e) (Oe) 
Ferroxcube 3 B(3F) 7 25 
PFeérroxcube 4 A | 6 es 
Ferroxcube 4 B 15 75 
ÉÉrroxcube 4 C0") 40 | 85 
Ferroxcube 4D | 


b) Si l’on à affaire à une substance fortement ferro- 
magnétique, linduction B=H +47 M diffère 
=> 


peu de 4 x M et l’on peut définir une induction de 
saturation B,. Avec cette approximation, (4) devient 


Bs 
ES 


5 


Aussi bien sous cette forme approximative que 
sous sa forme exacte : 


M: 
Te ris » (s) 


ÉMorelantus a Elsest vérifiable expérimentale- 
ment (fig. 9). | 

On constate que pour les fortes valeurs de f 
(Ho et au-delà), la concordance entre la valeur théo- 
rique et la valeur mesurée est aussi bonne que le 
permet la précision avec laquelle on peut connaitre 
Pinduction de saturation. 

Par ailleurs, d’après la formule (2), valable pour les 


fortes valeurs de H, l’«aimantation réduite » = 
8 


; : : . h 
est donnée, en fonction du «champ réduit » H ” 


par une formule universelle. La vérification expé- 
rimentale de cette dépendance est en principepos- 
sible, mais en pratique elle se heurte à de sérieuses 
difficultés. Les courants nécessaires à l’obtention 
de valeurs élevées de h et de IT provoquent un 
échauffement très rapide des circuits et de l’échan- 
tillon en essai. Les mesures se trouvent entachées 
d'erreurs et nous n’avons pas pu obtenir des résul- 
tats suflisamment précis pour formuler valable- 
ment une conclusion. 


c) Dans le cas particulier des ferrites, tant que l’on 
reste dans le domaine des fréquences où les pertes 
par courants de Foucault ainsi que les pertes sup- 
plémentaires demeurent faibles, le raisonnement 
précédent qui les néglige reste valable. Ces cir- 
constances se présentent dans la gamme des fré- 
quences où le ferrite considéré est utilisé pra- 
tiquement. 


En d’autres termes, la dépendance (5) est conservée 
même lorsque H varie à fréquence élevée. C’est 
sur cette propriété que se fonde la réalisation des 
amplificateurs hétéroparamétriques à commande 
magnétique ofthogonale dont il sera question plus 
loin. 
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Fig. 9. Comparaison entre les valeurs expérimentales de la 
perméabilité transverse initiale ux et les valeurs de 


47 Ms 
us (formule 5). 


La valeur de Ms intervenant dans le calcul a été déterminée 
par extrapolation de mesures de l’aimantation effectuées 
pour de fortes valeurs du champ. 
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Réciprocité du couplage 
magnétique orthogonal 


Lorsque deux circuits électriques produisent des 
champs magnétiques dont les lignes de force sont 
orthogonales en tous points, il n’y a pas couplage 
entre ces deux circuits. Cette affirmation tombe en 
défaut lorsque les champs magnétiques en question 
s’exercent dans des milieux non linéaires, tels que 
des substances ferromagnétiques. Les systèmes 
déjà rencontrés dans les paragraphes précédents en 
fournissent un exemple. 


Courant de 
frequence f, [X 


(e) L varie à la 


fréquence f, 


Fig. 10. 


Soit (/ig. 10) un élément S$ de substance ferromagné- 
tique soumis aux champs de deux bobines croisées 
B1 et B2, d’axes respectifs Oy et Ox. (La figure 10 
a un caractère purement explicatif et ne représente 
pas une disposition expérimentale possible. Il 
faut, en réalité, faire appel, par exemple, à des com- 
binaisons de bobinages toroïdaux et solénoïdaux, 
comme dans les expériences décrites précédemment). 
Lançons un courant i, dans la bobine B1. Il en résulte 


un champ de direction Oy qui ne donne pas de flux 
= 
dans B> mais qui, en jouant le rôle du champ H 


de la fgnre 7, a pour eflet de modifier la perméabilité 
ux de S vis-à-vis de lignes de force traversant B. 
La réluctance du circuit magnétique de B s’en 
trouve modifiée ainsi que l’inductance L entre les 
bornes 2 2’ de cette bobine. Si (fig. 1oa) le courant 
ip comporte une composante de fréquence f,, il 
en résulte des variations de [. à cette même fré- 
quence. Si nous introduisons maintenant un cou- 
rant 1, dans B>, une f.é.m. prend naissance, définie 


par : 
dis "0 


u=L + ls 


dt ° dt 
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Si, alors, on réalise des conditions de fonctionne- 
ment telles que la fé.m. u et le courant is four- 
nissent de l’énergie au circuit extérieur raccofrdé 
à 2 2’, on obtient un système amplificateur car le 
transfert d'énergie de la «source de pompage » 
au circuit d’utilisation se trouve commandé par le 
signal existant dans ce dernier circuit. Un tel ampli- 
ficateur est un amplificateur paramétrique. Les 
relations énergétiques aux bornes de B et de B2 
seront examinées plus loin et les divers régimes de 
fonctionnement possibles seront étudiés dans un 
autre article de cette revue. Notons toutefois dès 


f. 

: ; D : 

maintenant que, si la fréquence de is est —, le déve- 
2 


loppement de la formule ci-dessus fait apparaitre 
des termes d’intermodulation entre L et is, dont la 


f 
+ : p 
fréquence est également — 

2 


Ainsi, l’énergie de 
pompage lancée dans B1 à la fréquence f, se trouve 


f 
FER : ; D 
restituée entre.2 et 2° à la fréquence — 
2 


Examinons maintenant comment, réciproquement, 
lorsque des courants circulent dans Bo, il en résulte 
une f.é.m. dans B1 susceptible de faire travailler le 
générateur de pompage. Considérons le schéma 


Se 
de la figure 10 b. Le champ vertical H produit par 
le courant continu qui circule dans B1, combiné 
avec le champ alternatif horizontal créé par B, à 
pour résultante un champ dont le vecteur repré- 
sentatif oscille d’un mouvement pendulaire. Les 
dipôles ferromagnétiques de S sont constamment 
orientés par ce champ et l’aimantation présente une 
composante verticale non nulle dont les variations 
induisent dans B1 une fé.m. de fréquence double. 
Aïnsi, (2. 10 b), l’effet d’un courant de fréquence 


p = À . 

— dans B: est de faire apparaître une tension de 
2 

fréquence f,, entre 1 et 1’, susceptible de faire 
travailler un courant de même fréquence circulant 
dans le même circuit. 


Dans le paragraphe précédent, on a étudié par le 
calcul les variations de la perméabilité u,, lorsque 
S est saturé par H. Il est possible, dans la même 
hypothèse, de calculer d’une manière analogue l’effet 


réciproque. 


Reprenons la représentation vectorielle de la figure 7. 


L’aimantation du noyau, sous l’action des champs 
— > 


croisés H et h, est représentée par le vecteur 
> = — 


M (H +h), ayant pour module M, et faisant 
l’angle x avec Oy. La composante d’aimantation 


. . = 
dans la direction Oy de H est M, = M, cos « et 
la composante d’induction : 


B$ = EE 4 7 MS cos « . (6) 


Remplaçant cos à par sa valeur tirée de (x), il vient : 


Ja De ni (7) 


B— IA + 


négliger H devant Bo, la relation s'écrit sous la 
forme simplifiée : 


B 
By=  ——_— Ê (8) 


EN] 


Pour lPétude expérimentale de la dépendance B; (H), 
on a complété le montage de la fere 4 en ajoutant 
un enroulement solénoïdal supplémentaire autour 


0,5 Oe 
0,25 Oe 


10 15 
h Oersteds 


5 


Fig. 11. Induction By parallèle à H, en fonction de h et pour diverses valeurs de H. 
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de la partie centrale de l'échantillon. La tension 
recueillie aux bornes de cet enroulement est propor- 
_JBy 
tionnelle à ——. 
dt 
intégrateur et d’un oscilloscope, on a pu ainsi 
tracer les cycles By(h) pour diverses valeurs de H. 


Au moyen d’un amplificateur 


Les résultats obtenus pour le ferroxcube 3 B sont re- 
présentés figwre 11. Pour les valeurs de H inférieures 
à la valeur critique, il y a hystérésis, tout comme 
pour la caractéristique Bx(h). Pour H > Ho, lhys- 
térésis disparaît et le cycle dégénère en un arc de 
courbe décrit alternativement dans les deux sens. 


La saturation de l’échantillon étant approximati- 
vement atteinte, on entre dans le domaine de vali- 
dité des hypothèses qui ont conduit à (8). D’après 
cette formule, la dénivellation entre les deux points 
d’abscisses o et h d’une même courbe de la figsre 11 
doit être égale à : 


I 
un 
dE — 
: (ni) 
Voici la confrontation entre les résultats du calcul 
et les lectures faites sur les courbes de la figsre 11 : 


Ne 


ABy à | AB, : 
mesuré 


calculé 


H Bo D 


2500 | 4 085 gauss| 15 Oe26 gauss 315 gauss 
| | | 


175 gauss 169 gauss 


50 Oe 4 200 gauss) 15 Oe 


Les écarts, inférieurs à 4%, sont de l’ordre de gran- 
deur de la précision du tracé oscilloscopique des 
courbes. 


Effet Barkhausen 


On sait que l’aimantation d’un corps ferromagné- 
tique n’est pas comparable à un fluide qui emplirait 
ce corps, mais est due à l’orientation plus ou moins 
systématique de dipôles élémentaires, insécables, 
préexistant à l’aimantation au sein du corps, et dont 
les moments ont une orientation variable mais un 
module à très peu près constant. 


Dans un état d’aimantation macroscopiquement 
stable, les moments élémentaires voisins ne s’orien- 
tent pas indépendamment les uns des autres : ils 
se disposent parallèlement à l’intérieur de domaines 
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dont la configuration dépend de l’état d’aimanta- 
tion du corps. À la frontière séparant deux domai- 
nes voisins, il existe une région appelée paroi dans 
laquelle l’orientation tourne progressivement lors- 
qu’on passe de l’un des domaines à l’autre. 


Les domaines ont des étendues intermédiaires entre 
les dimensions moléculaires et les dimensions 
macroscopiques; chacun d’eux contient un très 
grand nombre de moments élémentaires. 


Lorsqu'on modifie l’état macroscopique d’aiman- 
tation, la structure évolue par une suite de discon- 
tinuités : fusion, morcellement ou retournement 
brusque de domaines. La f.é.m. induite dans une 
bobine entourant un noyau magnétique soumis à 
un champ continuellement variable comporte donc 
une suite d’impulsions consécutives à ces discon- 
tinuités. Cet eflet fut découvert expérimentalement 
part BARKHAUSEN en 1919 [22]. 


Pour la réalisation d’amplificateurs paramétriques 
à faible bruit, l’effe/ Barkhausen apparaît donc comme 
un phénomène gênant méritant examen. On savait 
déjà que, dans l’utilisation classique des noyaux 
ferromagnétiques, l’intensité du bruit Barkhausen 
décroît fortement lorsqu'on approche de la satu- 
ration. Nos expériences ont montré que cette pro- 
priété se conserve lorsque la saturation du noyau 
est obtenue au moyen d’un champ orthogonal à 
celui qui véhicule les signaux utiles. Il a été vérifié, 
en particulier, que l’application d’un champ tour- 
nant qui sature constamment le matériau ferroma- 
gnétique ne donne pas lieu à un effet Barkhausen 
décelable. Si un effet résiduel subsiste, les fluctua- 
tions de tension induite qu’il procure sont au moins 
100 fois plus faibles que dans le cas de l’effet usuel. 


Conclusion 


La polarisation orthogonale d’une substance ferro- 
magnétique par des champs d’intensité supérieure 
à la valeur critique H5 modifie comme suit les pro- 
priétés de cette substance : 


— disparition quasi totale de l’effet d’hystérésis ; 
— disparition quasi totale de l’effet Barkhausen; 

— possibilité de commander la perméabilité ini- 
tiale en faisant varier l’aimantation orthogonale. 


Comme il a été déjà signalé, ces propriétés se con- 
servent dans toute la gamme d’utilisation normale 
du ferrite considéré. Il s’y ajoute, pour les champs 
F élevés, une excellente linéarité de la caractéris- 
tique B (H), propriété non fondamentale pour les 
buts visés ici, mais qui peut présenter de l’intérêt 
pour d’autres applications. 


3. Amplificateurs hétéroparamétriques 
à commande magnétique 


Systèmes paramétriques inductifs 


Le système paramétrique représenté fiesre 12a est 
connu depuis longtemps et a été étudié en détail 
de longue date [23, 24, 25]. Dans ce système, l’in- 
ductance L est à noyau saturable et le courant 
continu de la batterie E amène ce noyau au voisi- 
nage de la saturation, en un point où la caractéris- 
tique B (H) est fortement non linéaire. Le « géné- 
rateur de pompage » (fréquence f5), monté en 
série avec le « générateur de signal » (fréquence f1), 
échange de l’énergie avec celui-ci grâce à da non- 
linéarité de L. Divers régimes de fonctionnement 
peuvent s’instaurer; en particulier un régime d’am- 
plification stable, dans lequel, outre les courants de 
Fréquences fn, "2 Îp….. prennent naissance des 
ondes de fréquences f1, fi +fp mf; +nf, en 
relation de phase et d’amplitude à la fois avec le 
générateur de pompage et le générateur de signal. 
Ces échanges d’énergie se produisent sous l’effet 
de la non-linéarité de L: le système est awto- 
pararmétrique. 

Pour la réalisation pratique du montage, la pré- 
sence, dans le circuit de signal, d’une oscillation de 
très grande amplitude à la fréquence f, constitue 
un inconvénient notable. On peut y remédier au 
moyen de montages mettant en œuvre deux élé- 
ments inductifs qui compensent mutuellement leurs 
effets en ce qui concerne la fréquence de pompage. 
Pour y parvenir, les éléments réactifs sont réalisés 
sous forme de transformateurs et l’ensemble du 
dispositif qui transfère l’énergie devient un réseau 
2 1bornes : 1,2 20(/%. 12 b). Tel est le montage 
employé, par exemple, dans le paramétron [26]. 
Le système est devenu héféroparamétrique. En effet, 
si la réalisation des éléments est idéale, aucune 
fé.m. n’apparaît, à circuit ouvert, entre les bornes 
de sortie 2 2’ lorsqu'on lance un courant dans les 
bornes primaires 1 1”. Le seul effet mesutable entre 
2 2! est une variation de l’inductance par suite de 
la plus où moins grande saturation des noyaux. 
Inversement, si l’on fait passer un courant alter- 
natif dans 2 2’, les bornes 1 1’ ne recevant alors que 
le courant continu de E, les f.é.m. induites dans les 
enroulements inférieurs des transformateurs s’an- 
nulent en ce qui concerne leur composante fonda- 
mentale et leurs harmoniques impairs. Par contre, 
pour les harmoniques pairs, et notamment lharmo- 
nique 2, les f.é.m. s’ajoutent. | 

Le quadripôle hétéroparamétrique dé figure 12 
.est donc théoriquement équivalent à celui de la 


figure 10. Ce qui suit va montrer qu’en ce qui con- 
cerne les performances accessibles, le système à 
commande orthogonale est notablement plus 
avantageux. 


CR 


— 


Fig. 12 


Caractéristiques d’inductances 
à polarisation orthogonale 


Nous présentons ici un ensemble de résultats pra- 
tiques obtenus sur des bobinages à noyaux de ferrite 
polarisés orthogonalement. Ces noyaux sont tubu- 
laires, de cotes approximatives suivantes : dia- 
mètre extérieur : 4 mm, diamètre intérieuf : 2 mm, 
longueur : 25 mm. Les bobinages, qui, se'on les 
besoins, comportent des nombres de spires diflé- 
rents, sont de type toroïdal (fig. 3 a). La polarisation 
est longitudinale; elle est obtenue au moyen d’ai- 
mants permanents en 'erroxdure. 


expérience a montré qu'une unifotmité satis- 
faisante du chamo le long du bâtonnet peut être 
obtenue en plaçant des disques de Ferroxdure 
dirèctement aux extrémités de celui-ci. On conçoit 
en effet que le champ démagnétisant, intense aux 
extrémités du bâtonnet, se trouve compensé par 
la présence de masses magnétiques proches. L’uni- 
formité obtenue est notamment bien meilleure que 
celle donnée par l’immersion du bâtonnet dans 
l’entrefer d’un gros aimant; de plus, l’encombre- 
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Fig. 13. Perméabilité du ferroxcube 3B et coefficient de 
Surtension de l’inductance toroïdale correspondante en 
fonction de la polarisation orthogonale 


ment le poids et le pri denreévientesontnbièen 
moindres. 


Deux types de disques de Ferroxdure ont été utilisés : 


— disque de diamètre 8 mm et d’épaisseur 5 mm; 
—— disque de diamètre 14 mm et d’épaisseur $ mm 


Les figures 13 et 14 représentent des perméabilités 
et des coefficients de surtension en fonction de 
l’intensité de la polarisation longitudinale, pour 
deux types de ferrites, l’un zinc-manganèse (Ferrox- 
cube 3 B), l’autre zinc-nickel (Ferroxcube 4 B). 

En abscisses, les intensités de polarisation ont été 
repérées sur une échelle arbitraire par le nombre 
d’aimants utilisés et par le diamètre de ceux-ci. 
Ainsi, 4 Ÿ 8 signifie que 4 aimants de 8 mm de 
diamètre ont été utilisés (2 aimants à chaque extré- 
mité) pour polariser le bâtonnet. Pour l’établisse- 
ment de documents pratiques, cette méthode de 
repérage empirique a été jugée préférable à lindi- 
cation du champ vrai, dont on à vu les difficultés 
d'évaluation, par suite du champ démagnétisant. 


En ordonnées, on lit d’une part la perméabilité 
initiale transverse u, du noyau de ferrite, d’autre 
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Fig. 14. Perméabilité du ferroxcube 4B et coefficient de 
Surtention de l’inductance toroïdale correspondante en 
fonction de la polarisation orthogonale. 


Ferroxcube 3B 


Polarisation 


28 


200 


100 


40 


20 


0 50 100 LC 150 
Fig. 15. Perméabilité du ferroxcube 3B en fonction de la 
température pour diverses polarisations. 


part les coefficients de surtension, à diverses fré- 
quences, de bobinages toroïdaux réalisés sur ce 
noyau. On sait que, dans l’utilisation classique des 
noyaux magnétiques, l’introduction d’un entrefer 
a pour effet de réduire les pertes-fer et de diminuer 
la « perméabilité effective » que l’on peut calculer 
d’après la réluctance du circuit magnétique com- 
plet. Si nous appelons 4’ cette perméabilité eflec- 
tive, et Q le coefficient de surtension du bobinage 
réalisé sur le noyau considéré, on peut démontrer 
que, lorsque les pertes-cuivre sont négligeables, 
on a uw'Q=C®. La polarisation orthogonale 
produit, comme un entrefer, une diminution de p 
et une augmentation de Q, mais ilést manifeste, 
d’après les feures 13 et 14, que le produit 1x Q 
augmente avec lintensité cel polarisation tant 
que celle-ci reste modérée. L'effet est particulière- 
ment sensible lorsque les pertes de Foucault sont 
faibles, comme c’est le cas pour les ferrites Zn-Ni 
de grande résistivité (?). On observe, grâce à la pola- 


(@) Les Ferroxcubes 3 sont des ferrites Zn-Mn et les 
Ferroxcubes 4 des ferrites Zn-Ni. 
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Fig. 16. Perméabilité du ferroxcube 4B en fonction de la 
température pour diverses polarisations. 


risation ofthogonale, une extension notable de la 
gamme d'utilisation possible du côté des fréquences 
élevées. À noter que les valeurs de Q indiquées 
sont pessimistes car les pertes-cuivre n’ont pas été 
soustraites pour l’établissement des courbes. 

Les figures 15 et 16 ont trait aux variations de la 
perméabilité initiale transverse en fonction de la 
température. On a choisi un ferrite Zn-Mn et un 
ferrite Zn-Ni dont les points de Curie ne sont pas 
trop élevés, pour présenter des variations intéres- 
santes dans la gamme o-150 0C. Sans polarisation, 
la perméabilité croit avec la température avant de 
s’effondrer à l’approche du point de Curie. Au con- 
traire, si la polarisation orthogonale est intense, 
la perméabilité devient une fonction constamment 
décroissante de la température. La figure 17 repré- 
sente, en fonction de la polarisation, le coefficient 


d'ux 


de température -, pout divers ferrites, au 


Ux d 

voisinage de 35°C. Ces coeficients atteignent, 
malheureusement, dans certains cas, des valeurs 
absolues assez élevées. On note toutefois que le 
coefficient de température change de signe. [’an- 
nulation de ce coeficient peut être mise à profit 
si la polarisation correspondante place le matériau 
dans des conditions propices à l’emploi envisagé. 
La figure 18 représente, pour divers ferrites, la 
vatiation du bruit Barkhausen en fonction de la 
polarisation. Pour relever ces courbes, l’échantillon 
a été soumis à un champ alternatif longitudinal 
superposé au champ continu produit par les aimants 
de polarisation. Le champ alternatif à fréquence 
basse (120 c/s) était créé par so ampères-tours efhi- 
caces répartis sur la longueur de l'échantillon, soit 
25 mm. La bobine captatrice toroïdale comportait 
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Fig. 17. Coefficients de température de divers ferrites, en 
fonction de la polarisation. 


45 spires. Le montage étant équivalent à celui de la 
figure 10 a, aucune f.é.m. macroscopique n’était induite 
dans la bobine captatrice; par contre, celle-ci, rece- 
vant un flux de chaque domaine élémentaire, était en 
mesure de détecter l’effet Barkhausen. La mesure 
du bruit corcernait la bande 5-15 kc/s et l’appa- 
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Fig. 18. Bruit Barkhausen de divers ferrites, en fonction 
de la polarisation. 
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reillage de mesure présentait, pour cette bande, un 
bruit d’entrée de 0,38 uV. Les courbes montrent 
qu'avec une polarisation produite par 4 aimants 
de 8 mm, le bruit Barkhausen, qui était de 2 à 
16 UV sans polarisation, est déjà réduit au même 
ordre de grandeur que le bruit d’entrée de Pampli- 
ficateur de mesure. Pour des polarisations plus fortes 
il cesse d’être décelable au milieu du bruit de 
l'appareillage. 


Enfin, les figwres 19 et 20 montrent les conditions 
dans lesquelles des inductances toroïdales peuvent 
être modulées par un champ orthogonal. La figure 19 
indique, pour divers ferrites, les variations de Ux 
en fonction de la polarisation. La figyre 20 donne, 
avec les mêmes abscisses, les taux de modulation 


AUx 


obtenus en superposant un champ alternatif 
Lx 


À 
à la polarisation. Ce champ était produit par 30 
ampères-tours efficaces circulant dans un solénoïde 
autour de l’échantillon. Il est remarquable que les 
taux de modulation atteints se rangent dans le 
même ordre que les perméabilités des ferrites cor- 
respondants. 


Il sortirait du cadre de cet article d’entreprendre 
l'étude comparative détaillée des performances 
obtenues dans le cas de la commande orthogonale 
(montage de la figyre 10) et de la commande paral- 
lèle (/g. 12). Précisons seulement les points qui 
traduisent la supériorité de la commande orthogo- 
nale : 


a) L'application de la polarisation orthogonale 
améliore le facteur 1 Q réalisable au moyen d’un 
bobinage idéal monté sur le matériau. Tel n’est pas 
le cas si l’on emploie la polarisation parallèle. 


b) La modulation (pompage) ajoutée à la polari- 
sation peut, dans le cas de la polarisation orthogo- 
nale, s'exercer sans que le noyau sorte du régime 
de saturation. Il en résulte des pertes particulière- 
ment réduites. Au contraire si la polarisation et la 
modulation sont parallèles au flux de l’inductance 
à moduler, l’obtention de la modulation par varia- 
tion de y implique nécessairement de sortir du 


domaine de saturation, d’où pertes et apparition du 
bruit Barkhausen. 


c) La polarisation orthogonale linéarise la carac- 
téristique du matériau, ce qui n’est pas le cas dela 
polarisation parallèle; d’autre part la progressivité 
de la modulation est meilleure dans le fonctionne- 
ment orthogonal. La seule contre-partie est que le 
nombre d’ampères-tours modulants doit être plus 
élevé en commande orthogonale qu’en commande 


\ 


parallèle. 


Fig. 19. Perméabilité de divers ferrites en fonction de la 
polarisation. 


Les relations de Manley 
et Rowe dans les systèmes 
hétéroparamétriques 


Les relations connues aujourd’hui sous le nom de 
« relations de Manley et Rowe », bien que publiées 
en 1956 [27], ont été, sous leur forme initiale, 
obtenues par J.M. ManLEY dès 1933-1935. Sous 
cette forme, elles concernent les échanges d’énergie 
aux bofrnes d’éléments réactifs non linéaires mais 
dépourvus de pertes et notamment d’hystérésis. 
Elles s'appliquent donc aux systèmes autopara- 
métriques. Avant de les transposer aux systèmes 
hétéroparamétriques, nous allons rappeler briève- 
ment comment on les obtient. Pour faciliter la 
transposition, nous adopterons d’ailleurs des hypo- 
thèses de base légèrement différentes de celles des 


auteuts cités [27, 28]. 


Soit (Je. 21) un dipôle Z parcouru par un courant 
I(L) , la différence de potentiel entre ses bornes 
étant v (t). 


Choisissons des signes de v et de i tels que la 
Puissance instantanée fournie à Z soit + vi. 


Aucune hypothèse sur la linéarité ni même sur le 
caractère passif de Z n’est faite pour le moment. 


Nous limitons seulement notre étude au cas d’un 
régime permanent défini par lPhypothèse (H) : 


Les spectres de vit) et de i(t) sont des 
spectres de raies ne mettant en jeu que des 
fréquencestdehiforments uni mie 
(H) Is retafs étant des fréquences quelconques. 

(Dans la suite, f, sera la fréquence de signal 
et fn la fréquence de pompage, mais cette 
distinction n’interviendra qu’à la fin des 
calculs). 


Posons : 


Gn2 T Ém,n 
Gs =2Tl (9) 


Op = 2 x Îp , 


SC pour 30 At eff. 
Hy Ë 
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Fig. 20. Coefficient de modulation de la perméabilité de 
divers ferrites en fonction de la polarisation. 


ce 
1] 
on 


et de plus : 
Os L = 


Gp t = Y.. (10) 
L'hypothèse (H) permet He dÉCO NPOSCLMNCLENE 
ainsi que leurs primitives q et w, en doubles séries 
devFourier telles ”que:: 


+ +00 
1 (L) = » D Inn eitmx+ny), Gr) 
mMm=——© n——0 
dont la réciproque est : 
2% 27 
ns | à | iDesmumax. (9 


Les développements de v, q et # sont analogues 
et font intervenir des amplitudes ue Mn a 
OP IDE arcaltedéetonedonsu . impose 
les relations : 


IE, = Lu ; etc. (13) 


Le développement de Fourier de ® devient, lors- 
qu’on le dérive par rapport à x: 


=> > \: jm mn ei (Nx+ny) , (14) 


—© N=— 


On inverse l’ordre des termes de la somme sans 
changer celle-ci en changeant m en — m et n en 


De E EN 
— n. Si l’on remplace alors O_m,_n par D nn, le 


dp 
terme général du développement de _ devient 
X 


—= jm Ph ñ ei (mxtHny) . 


Cela étant, multiplions les deux membres de (12) 


par jm Din et sommons pour toutes valeurs de 
in étodenur Ilrvient: 


+- co + co 
/ jm Din, n Im,n = 
22) 8, 
Nc nn co 
n2T n2T 


I Fe AN 
+ GA NÉ SI \ JM Dm,n €) Onx+ny ] eh 
é Le 122 

CAN) uv 0 m n 


(15) 
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Le premier membre se transforme, sachant que 


do \ * : X ) 
V = — , d'où Vin = — ] mn Dir M) AU part, 
dt 
dans le crochet du deuxième membre, on reconnait 
d 


dx 


Il vient : 


l'expression de — 


+ co 


+ co + 
> N MmVau In,n 


PE =) Om,n 
M——0 n——00 


27 27 


d 
hit i(D SE dx (16) 


4T 
(D ÿ 0 


Avec les conventions faites, la puissance active 
fournie à Z par l’onde élémentaire Van , Im,n 
(amplitudes physiques 2 | Vmn |, 2 | Im,n |) est : 


Win = Vin IE nl HN m,u ÎIm,n : (17) 


Dans le premier membre de (16), la présence du 
facteur m fait que les termes correspondant à 
m = o sont nuls. On peut les omettre dans la 
sommation. Pour les termes m < o, on les écrira, 
compte tenuide (13): 


- x 
m \ Te I m,—n 
OT 
Compte tenu de'cè que on, -2—=— 07 4 10e 


changeant les signes des indices, on peut regrouper 


tous les termes sous le même et le terme général 


4 
devient : 
_ + . 
m \ m,n Im,n m V m,n Jun W m,n 
= ——— + ———- "nr ; 
Om ,n Om,n Om,n 


la sommation étant limitée aux valeurs positives 
de 1: 


Avec cette transformation, (16) devient : 


co + co 27 p(2T, Y) 
AN JE 
NT K m W m,n I é 
; = dy 1 do. (18) 
_ 7 Îmn 2 T 
M=1 n——« v 0 v @(0,y) 


Dans l'écriture du deuxième membre, on a profité * 
ÉRCEQUE intégration de droite se faisant avec 


do 
— IC ons peutitemplacer = dx par do On 
x 


cflectué le changement de variable correspondant. 


: MS dc 
Si, au lieu de considérer (14), on avait calculé es 


dy 


puis fait intervenir jn Din au lieu de jm Dh , 
On aurait obtenu non pas (18) mais : 


res nes n2T p(X;, 27) 
; nWann I ; . 
RE md Ne X IC 5 I 
—— mn 2T ? ( 9) 
M —œo n-l 0 œp (x, 0) 


Enfin, si, au lieu de partir du développement (11) 
de 1, On était parti de celui de v et si, au lieu de 
faire intervenir +, on avait fait intervenir q, on 
aurait obtenu des formules analogues à (18) et (19) 
mais contenant v au lieu de i et q au lieu de w. 


nm 


Dans tous les cas, la quantité sous le dernier signe 
représente l'élément de travail aux bornes de Z 
lorsque les phénomènes évoluent soit avec x 
constant, Soit avec V constant. 


Systèmes autoparamétriques (inductifs). 


Soit un réseau comprenant des impédances passives 
et linéaires, des forces électromotrices de fréquences 
fs et fn et dans lequel l’une des branches est 
constituée par le dipôle Z . 


L'application du théorème de Thévenin aux bornes 
de Z permet de ramener le montage au schéma 
de la figure 22, dans lequel l’impédance zu joue, 
au besoin, le rôle du filtre de fréquences néces- 
saire pour valider l’hypothèse (H). 


Choisissons pour Z un élément inductif à propriétés 
indépendantes du temps et soit : 


i= i (9) (20) 


la fonction non linéaire 
mais univoque qui dé- 
finit la caractéristique 
de cette inductance 
(à des constantes d’é- 
chelles près, cette fonc- 
LiDE ES EMA EMCUE 
la caractéristique du 
noyau magnétique de 
Pinductance, avec l’in- 
duction en abscisses et 
le champ en ordonnées, 
caractéristique suppo- 
sée sans hystérésis). 


< 
N 


+ 


Les quantités 1 et w dé- 
pendent du temps par 
l'intermédiaire des va- 
Fig. 21. riables x et v qui, physi- 
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quement,sontastreintes à rester proportionnelles Pune 
à l’autre. Dans la dernière intégrale de (18), y reste 
constant pendant que x varie seul. Il s’ensuit que 
1 et o évoluent comme si, toutes choses égales 
par ailleurs, on avait fait f, = o. Les oscillations 
1 et q deviennent donc périodiques, de fréquence 
fondamentale f,. Comme l'intervalle d'intégration 
s'étend sur une période de f, , le caractère univoque 
de (20) entraine que lintégrale est nulle. Il en 
résulte la nullité du second membre de (18). 


Le même traitement appliqué à (19) donne le même 
résultat et on aboutit aux relations de Manley et 
Rowe : 


ÿ de m Win _— e. 


NN ÈS RE Win =0O. (@2) 


Ces relations ont été étendues par leurs auteurs 
au cas où la fonction (20) présente deux détermina- 
tions, ce qui répond au cas où l’inductance présente 
de l’hystérésis. Moyennant certaines hypothèses 
simplificatrices sur la nature de cette hystérésis, 
on démontre que pour un signal de faible ampli- 
tude, en présence d’un pompage de grande ampli- 
rude, la relation (21) est conservée. Par contre, le 
second membre de (22) cesse d’être nul et devient 
égal à l’énergie que chaque cycle de Poscillation 
de pompage dissiperait dans l’inductance, si cette 
oscillation intervenait seule. 


OM 
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Systèmes hétéroparamétriques. 


Le schéma d’un système hétéroparamétrique se 
ramène à celui de la figsre 23. Le circuit branché 
aux bofnes de Z, dit circuit de signal, comporte 
sculément a ré me desisnal  detfréquence fs... 
Le générateur de pompage, de fréquence f,, a 
pour seul rôle de fournir l’énergie (électrique ou 
autre) nécessaire à la variation de la réactance Z. 
Cette variation a également pour fréquence f,. 
Si Zu est convenablement choisie pour que l’hypo- 
thèse (H) soit vérifiée, les calculs faits plus haut 
s'appliquent et on peut écrire (18) et (19). 

Notons au passage que les variations de Z n’indui- 
sent de f.é.m. dans le circuit de signal que dans la 
mesure où ce circuit est déjà parcouru par un courant. 
En particulier, comme il n’y a pas de courant con- 
tinu dans ce circuit, il n’apparaît aucune fé.m. de 
fréquence f, ou multiple de f,. Dans les dévelop- 
pements de Fourier, les termes tels que Von, 
101 -." dans lesquelstm =0, sont nuls. 

La dernière intégrale de (18) doit être calculée 
pour y =Ci. L’évolution des phénomènes est 
alors celle que lon observerait physiquement si 
lon annulait la fréquence de pompage. L'élément 
Z cessant d’être modulé devient un élément réactif 
passif incapable de recevoir ou de fournir de la puis- 
sance active. L'intégrale prise pendant une période 
du signal est nulle et il en résulte la nullité du second 
membre de (18). La formule (21), déjà trouvée 
pour les systèmes autoparamétriques, subsiste donc 
pour les systèmes hétéroparamétriques. 

Pour le traitement de (19), on doit faire d’abord 
x = Ci, ce qui s’interprète en annulant la fréquence 
du signal. Au cours de la durée d’intécration, le 
courant de signal peut alors être considéré comme 
un courant continu [. Appelons L. la valeur 
instantanée de lPinductance de Z, la f.é.m. produite 
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dL ; 
par la variation de L est I Ne Elle donne nais- 


sance à des courants de fréquence Î; dissipant de 
l'énergie dans la partie résistive de 7u . Ainsi 
l'énergie échangée au cours d’un cycle de pompage 
entre le circuit et Z n’est pas nulle en général; il 
apparaît même que l'énergie va toujours de Z vers 
le circuit. Telle est la valeur de la dernière intégrale. 
L'intégration en x consiste à prendre la moyenne 
de l'énergie ci-dessus, au cours d’une période de 
f,. En résumé, le deuxième membre de (19) repré- 
sente la valeur moyenne de l’énergie cédée par le 
circuit à Z au cours d’un cycle de pompage. 


Si nous appelons W, la puissance fournie par le 

Wp 12 UNE 
—— représente l'énergie 

p 

reçue par Z à chaque cycle de pompage. Comme 
Z n’est ni un élément dissipatif, ni un élément- 
réservoir, cette énergie n’est autre que celle échangée 
entre Z et le circuit de sienal la rhacmen) 


devient donc : 


générateur de pompage à Z, 


Se en ET, 


a FL mn fn 
m— — co n =1 


(23) 


Maintenant, au lieu de comptabiliser dans les 


les seuls échanges de puissance entre Z' et le circuit 

de signal, faisons intervenir fous les échanges 

d'énergie, tant du côté pompage que du côté 

signal. Un nouveau terme apparaît, représentant 

l'énergie fournie par le générateur de pompage. 
en MR 

Ce terme qui n’est autre que + —— s'écrit, selon 


fn 


les notations adoptées : 


Wo,i 


Lo,r 


Son introduction dans le premier membre de (23) 
a pour effet de compenser exactement le deuxième 
membre de cette équation. On retombe donc sur 
(22); 

Par ailleurs, ce même terme peut être introduit 
dans le premier membre de (21) sans modifier 
équation puisqu'il s’y trouve précédé du coeñi- 
cient m, en l’occurence nul. ; 
Il est donc établi que les relations de Manley et 
Rowe subsistent dans le cas de systèmes hétéro- 
paramétriques. Toutefois, pour les employer, il 
faut compter dans les Wan /ows les échanges 
d'énergie entre l’élément réactif et l’extérieur, aussi 
bien dans les relations de cet élément avec le circuit 
de signal que dans celles avec la source de pompage. 
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Performances théoriques 
des amplificateurs paramétriques 


G. MARIE 


LABORATOIRES D ÉLECTRONIQUE 
ET DE PHYSIQUE APPLIQUÉE 


Sommaire 


Cet article présente le calcul des performances théoriques des prin- 
cipaux types d’amplificateurs à réactance modulée. Le gain, la 
stabilité, la bande passante et le bruit sont d’abord étudiés dans le 
cas (déjà classique) d’amplificateurs utilisant des circuits accordés 
sur deux fréquences “ signal?” (la fréquence des signaux d’entrée et 
une des fréquences de battement entre ces signaux et la modulation). 
Ces amplificateurs sont soumis à une réaction soit positive, soit 
négative, ce qui entraîne une certaine instabilité, dans le premier cas, 
et une limitation de gain dans le second. 

Les calculs sont étendus ensuite au cas d’amplificateurs utilisant des 
circuits accordés sur trois fréquences (la fréquence des signaux 
d’entrée et les deux fréquences de battement par exemple). Ces 
systèmes présentent deux boucles de réaction, positive et négative, 
et 1l est possible de prévoir des conditions de fonctionnement telles 
que ces réactions se neutralisent mutuellement. Dans ce dernier cas 
on peut espérer réaliser ainsi des amplificateurs stables, de gains 
élevés, et qui présentent des facteurs de bruit du même ordre de 
grandeur que ceux des premiers types d’amplificateurs étudiés. 
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1. Introduction 


Les amplificateurs paramétriques, qui ont fait 
l’objet de nombreuses études durant ces dernières 
années, peuvent être considérés comme des modu- 
lateurs dans lesquels les signaux d’entrée traversent 
une réactance no linéaire, ou une réactance varia- 
ble, modulée à une fréquence dite fréquence de pom- 
page. Un tel organe de modulation se caractérise. 
pat le fait qu'il n’a théoriquement pas de perte. 
Dans ces conditions, entre la modulation, les signaux 
d'entrée et les composantes d’intermodulation, il 
se produit un échange d’énergie, sans perte, dont 
les lois générales ont été établies par les physiciens 
J.M. Maxzey et H.E. RowE [1] [2]. Si, par filtrage, 
on ne laisse intervenir dans le système que certaines 
composantes d’intermodulation, on peut se placer 
dans les cas où la modulation apporte de l’énergie 
à la fréquence d’entrée ou aux fréquences d’inter- 
modulation choisies, et réaliser ainsi des amplifica- 
teurs ou des convertisseurs de fréquence. 


Ces amplificateurs, qui n’utilisent que des éléments 
réactifs à faibles pertes, n’introduisent que très peu 
de bruit, d’où leur intérêt dans tous les cas où les 
dispositifs classiques sont affectés d’un facteur de 
bruit élevé. Leur emploi est particulièrement indiqué 
pour l’amplification des signaux hyperfréquences, 
mais leur domaine d’application peut s’étendre 
également à l’amplification de signaux à très basse 
fréquence ou à fréquence video, quand Pamplif- 
cation par tubes électroniques présente un facteur 
de bruit élevé dû soit à la croissance rapide de la 
résistance équivalente de bruit des tubes vers les 


fréquences basses, soit à la faiblesse de l'impédance 
“étre 

On peut distinguer deux catégories d’amplificateurs 
paramétriques suivant que la modulation concerne 
un élément réactif d’un circuit sélectif ou les cons- 
tantes de propagation d’un système à ondes pro- 
gressives. Dans les amplificateurs de la seconde 
catégorie, particulièrement étudiés par P.K. TIEN 
[3] [4], le mécanisme de amplification paramétri- 
que reste le même que dans ceux de la première, 
mais les largeurs de bande sont évidemment bien 
supérieures. 

Dans ce qui suit, nous n’étudierons que les ampli- 
ficateurs sélectifs. Nous calculerons les principales 
caractéristiques de gain, de bande passante et de 
bruit des amplificateurs paramétriques classiques qui 
ne font intervenir qu’une fréquence d’intermodu- 
lation égale soit au battement inférieur, soit au 
battement supérieur entre les fréquences d’entrée 
et de modulation [5]. Nous étendrons cette étude 
au cas où les deux fréquences de battement inter- 
viennent, ce qui peut faire apparaitre des caractéris- 
tiques d’amplification intéressantes. La mise en 
évidence de «boucles de réaction », dans ces 
amplificateurs, permet de donner une image simple 
des phénomènes mis en jeu et de prévoir le fonc- 
tionnement de systèmes plus complexes comportant 
un nombre plus élevé de signaux d’intermodulation. 
L'étude en régime isomorphe nous permettra égale- 
ment de prévoir la stabilité des amplificateurs et de 
mieux caractériser les différents types de fonc- 
tionnement. 


2. Régime sinusoïdal 


Calcul du sain d'insertion 


Considérons un système éféroparamétrique dans 
lequel la réactance d’un circuit parcouru par les 
signaux d'utilisation est modulée, à la fréquence 
fn, par un dispositif extérieur indépendant de ces 
signaux. L'étude d’un système afoparamétrique, qui 
utilise une réactance non linéaire parcourue à la fois 
par la modulation et par les signaux, se ramène 
dailleurs à celle d’un système hétéroparamétrique 
dans l’hypothèse d’une modulation réalisée par des 
courants ou des tensions d’amplitude bien supérieure 
à celles des signaux. En effet, dans ce cas, la valeur 
instantanée de la réactance ne dépend plus pratique- 
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ment que de la modulation : c’est ce qui se produit 
lorsque les amplificateurs paramétriques sont utilisés 
comme amplificateurs à faible niveau. 


Nous ferons les calculs des amplificateurs dans le. 
cas d’une inductance modulée, en considérant les 
différentes impédances et forces électromotrices des 
éléments placés en série avec cette inductance. Le 
cas d’une capacité modulée conduirait, par dualité, 
à des caleuls identiques en considérant les admit- 
tances et les injecteurs de courant en parallèle sur 
cette capacité. 


Soit une inductance L, modulée à la pulsation ©, : 
L = Lo (1 + kcosw, Le (1) 


(où k est le taux de modulation et Lo la valeur 
moyenne de l’inductance), située dans une branche 
d’un réseau schématisé pat la figure 1. Entre cer- 
taines bornes de ce réseau, il est possible d’intro- 
duire ou de recueillir des signaux de différentes 
| fréquences fn. Nous ramènerons ce réseau à un 
circuit équivalant à une maille contenant l’induc- 
tance modulée. Soit Z («) Pimpédance en série dans 
cette maille : 


Z(w) =r(w) +jX(o), (2) 


expression dans laquelle la réactance X (w) contient 
le terme Lo w. Le circuit étant accordé sur un 
certain nombre de fréquences f\, nous aurons : 
X (@n) = 0, to = (en) = Te. 

Cette résistance r comprend la résistance interne 
pn de la source eA délivrant les signaux d’entrée 
(à fréquence fn) de amplificateur, la résistance de 
charge R\ à cette même fréquence et une résistance 
r, représentant les pertes du circuit : 


Tn = £n + Rn + Le (3) 


Lorsque l’inductance est parcourue par un courant 
d'intensité : 


ONE LS 
l — PA, ln —= 7 IE COS (Ont = On) 5 (4) 
n n 


il apparaît à ses bornes une force électromotrice 
égale à : 


Fig. 1. Amplificateur paramétrique utilisant une induc- 
tance L modulée. 


Fig. 2. Maille équivalente du schéma de la figure |. 


d(Li d ou ] 
L = — [Lo ( + k cos opt) in 
dt dat n 0 f fà fe 
EEE ee à 
Fe 
Comme la réactance X (w) tient compte de la valeur 
movenne Lo, la modulation de l’inductance fait 
apparaître une fé.m. supplémentaire, ou para- | 
métrique, dont la valeur est : En à 
d(Li) di 
1 = ———— — 50 — : 
É dt ‘at 
” Dn) COS t COS (ont — Pn) | » 
— ok IE IF On SU (@nt = On) COS Opl + &p SUTL &y L CO: ( )n On 
n 
= \ us k Lo Ils (cn de Un) sin (opt +- Ont — On) + (op — Un) Or (opt — œn + an) : (5) 
mer 2 
n 
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Cette f.é.m. comprend un cettain nombre de com- 
posantes de pulsation | Op + On |. Seules les compo- 
santes dont la pulsation est égale à une pulsation 
&n d'accord du circuit donnent lieu à un échange 
d'énergie. Le circuit équivalent du réseau, à chaque 
pulsation œn, se ramène alors à celui de la figure 2, 
où nous avons indiqué les sens dans lesquels doi- 
vent être comptées les intensités et les forces élec- 


tromotrices. Ce circuit vérifie l’équation : 
en = Tnln + Un (6) 


Un représentant les composantes de pulsation on 
de la Fé.m.-Uu…. 


Nous distinguerons maintenant trois classes d’am- 
plificateurs paramétriques, selon le nombre et les 
valeurs des fréquences d’accord du circuit, que 
nous limiterons à celles indiquées sur la figre 3 : 
f1 inférieure à la fréquence de pompage f,. 


. 


Psp + În 


Cireuit accordé sur f, et f 


Les deux fréquences d’accord vérifient la relation : 
f; + fo —= ds . 

Elles jouent donc un rôle symétrique. Supposons 

que les signaux d’entrée soient à la fréquence fi 


ce qui entraîne €2 —=o. Le circuit est parcouru 
par des courants d’intensités 11 et 12: 


l —= I: COS (ot = 1) ; 


12 = Îo COS (cat — po) . 
Les f.é.m. paramétriques s’écrivent, d’après (5) : 


k Lo 


WI 


1 Lo COS (0 t + pa — — 


S) = 
dd 


2) 


k Lo 


TT 
Uo — (op I; COS (ut + GE E | 


2 


De la relation (6), on déduit pour €2 = 0: 
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Kk Lo wo 
PL =re= Ji > 
2 06 
et 
ÿie 
Pa Aa 
2 


La tension d’entrée e1 prendra la valeur : 
e1 = 1111 + Ui 
= l1T (ï = P) 
en posant : 


k2 Le (OPROE) 


AVE 


P 


(7) 


La relation entre [1 et [2 peut s’écrire : 


= s @O2 Tr: > 
 — P— F5. (8) 


O1 T2 
Pour une tension d’entrée e1, nous aurons donc : 
2 


: (O1 
1U;1 a 


SEC 


L'action du pompage peut donc se représenter par 
introduction soit d’une force électromotrice u: 
( fig. 2), soit d’une résistance négative — Pr ( fig. 4). 
Dès que P sera supérieur ouréral ep niencireus. 
entrera en auto-oscillation, puisque la fém. ui 
suffira alors à entretenir le courant ou, en d’autres 
termes, puisque la résistance totale du circuit 
deviendra nulle ou négative. 

Le facteur P est proportionnel au carré du taux 
de modulation k de l’inductance, et à deux termes 


Lo O2 


et ayant la dimension d’un coefficient 
. Fe Ù 


Lo oO] 


de surtension. 


LR 


Fig. 4. 


Etant donné que lénergie prélevée par l’amplifi- 
cation est faible vis-à-vis de l'énergie mise en jeu 
dans le pompage (cela afin que le coefficient k ne 
varie pas en fonction des signaux d’entrée et de 
sortie), la puissance de pompage est dissipée essen- 
tiellement dans les pertes du circuit de pompage. 
Le coefficient K étant proportionnel à l’intensité 
d’un champ électrique ou magnétique, les puissances 
réactive et active mises en jeu sont proportionnelles 
à k°. Le facteur P est donc proportionnel à la 
puissance de pompage. 

Examinons maintenant les différentes formes pos- 
sibles d’amplificateurs. 


2 


Amplificateur à résistance négative. 


Dans ce type d’amplificateur, le signal de sortie 
est à la même fréquence f1 que le signal d’entrée. 
Le circuit à fréquence Î2 ne joue qu’un rôle de 
couplage entre la modulation à fréquence f, et le 
signal à fréquence f1 . 

L’amplificateur se comporte essentiellement comme 
un dipôle, de résistance négative, inséré entre la 
source et la charge. Ce principe d’amplification se 
rencontre également dans le «/aser » à cavité. 
Le schéma équivalent est représenté sur la figure 5. 


Eig2#5: 


Le circuit est parcouru par un courant d’intensité : 


: e1 

11 a — 5 
r1(1 — P) 

La puissance délivrée à la sortie s’écrit : 


alors que la puissance maximum que peut délivrer 


la source, sans amplificateur, est égale à : 


d’où le gain d’insertion (1) : 

, __ 4p1lu 
G = — 
Der (@: = PÿE 


qui sera maximum quand les résistances p1 et Ra 


12 


seront égales. Si l’on suppose alors les pertes r; 
négligeables : 


Emploi d’un circulateur. 


Si l’on utilise un circulateur (?) (fig. 6), l’amplifi- 
cateur ne «voit » plus qu’une seule résistance 
égale à la résistance caractéristique de la ligne : 


Fi = Qi = 


Dans ces conditions, la puissance incidente : 
PR CTINEE 
el = — 


correspond à la puissance maximum délivrée par 
la source, et la puissance réfléchie ef1f correspond 
à la puissance de sortie. 


Aux bornes de l’amplificateur, la tension sera égale 


AS 


CC ee ml EN 
SJ 


AVC 1 


G@) Nous appellerons gain d'insertion le rapport entre 
la puissance de sortie de l’amplificateur et la puissance 


1 
Le 
: Fè . # 1e un 
maximum = que l'on peut tirer d’un générateur de 


tension À et d'impédance p, à l'adaptation. 


@) Un cireulateur est un dispositif comportant ail moins 
trois accès (entrées ou sorties), dans lequel l'énergie ne 
circule que dans un sens bien déterminé : du premier 
accès vers le deuxième et du deuxième vers le troisième. 
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Fig. 6. Amplificateur utilisant un circulateur. 


Dans la ligne de propagation entre le circulateur et 
l’amplificateur, Pimpédance caractéristique r1 véri- 
fie la relation : 


€; es 
PR eye 
l; I; 
d’où : 
e, +e; . 
dt Pr 
/ 1 
ns 
Où & 
Eur y; à 
il ei > 
: 
Il = il 
1 1 
Et 
É 1 +P 
EU 1 —P 


Le gain d’insertion, égal au gain de l’ensemble 
circulateur-amplificateur, devient alors : 


1. P\? 4 P 
(Gr — = — 5 + Ne 
( 5) ME, 


Pour P voisin de 1, ce gain est environ 4 fois celui 
de Pamplificateur sans circulateur. 


Amplificateur de conversion. 


Supposons maintenant que la résistance de charge 
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soit dans le circuit à fréquence fa (Jg. 7). 


La puissance dissipée dans la charge R> est alors, 


d’après (8) : 


I R2 . wo ù 
= Fe LE = - — P — T, 1j, 
D) CE 22 en @] 
1 Ro p 6)9 EX 
panel 05) 1 T1 ( —= po) 


d’où le gain d’insertion : 


1 (à — Fe Lite Li) 


Quand P est voisin de 1, nous voyons que le gain 
de conversion est approximativement égal à ©2/o1 
fois le gain de l’amplificateur direct sans circulateur. 
On a donc intérêt à utiliser une fréquence de sor- 
tie f> bien supérieure à f1, quand celle-ci n’est pas 
trop élevée : 500 à 1 000 MHz par exemple. 

Dans les dispositifs que nous venons d’étudier, 
tout se passe comme si nous avions affaire à des 
amplificateurs classiques de gains 1 et Pw2/o1, en 
puissance, soumis à une réaction positive dont le 
gain de boucle (?) serait égal à P, en amplitude. Nous 
verrons par ailleurs que la bande passante de ces 
amplificateurs paramétriques décroit en proportion 
inverse du gain en amplitude, comme dans un 
amplificateur à réaction classique. 


Nous pouvons schématiser le fonctionnement de 
ces amplificateurs paramétriques en considérant 
qu’ils sont constitués par deux amplificateurs suc- 
cessifs ( fig. 8) : 


Amplificateur à 


gain en puissance : P — 


entrée : fréquence f: 
sortie : fréquence fo 


Anplificateur 2 


pain en puissance: Pi 


entrée : fréquence fo 
sortie : fréquence Îf: 


(©) Dans un amplificateur classique, soumis à une réac. 
lion positive oi! négative, nous appellerons gain de boucle 
de la réaction le gain de l’ensemble amplificateur-cireuit 
de réaction. 


i 

L Pi 2 
[A t 
f3 (n) 


Fig. 7. Amplificateur de conversion à réaction positive. 


Ces amplificateurs sont bouclés sur eux-mêmes de 
telle sorte qu’ils donnent lieu à une réaction posi- 
tive dont le gain, en puissance, est : 


O2 O1 , e 
.P—=P?, 


oO] (0 


B 


ce qui correspond à un gain en amplitude + P . 

Pour simplifier ce schéma, nous avons représenté 
des amplificateurs à impédance d’entrée infinie et à 
impédance de sortie nulle. Afin de donner une image 
de la relation de phase qui lie les signaux aux deux 
fréquences, nous pouvons attribuer à l’amplifica- 


T FF 
teur 1 un déphasage de — , et à amplificateur 2 un 
2 


TE . 4 
déphasage de — -, ce qui correspond au cas où 


nous avons un signal d’entrée de la forme : COS ont 


Nous voyons sur ce schéma, qu’entre la source G:1 
et la résistance r1, on applique une tension dont 
l’amplitude est P fois celle de la tension aux bornes 
de r1. Il s’agit là d’un montage à réaction de tension 
classique. L/impédance vue de G1 devient r1(1 — P). 
Les gains en puissance entre l’entrée G1 (ou G2) et 
la sortie r1 (ou r2), à la même fréquence, sont de 
la forme : 


CD a 


Les gains de conversion entre G1 et r2 d’une part, 
et entre Go et r1 d’autre part, sont de la forme : 


Nous retrouvons, au facteur 4 près (qui correspond 
à la définition du gain d’insertion), les expressions 
des gains des amplificateurs paramétriques, calcu- 
lés précédemment. 


Circuit accordé sur f, et f, 


Considérons maintenant le cas d’un circuit accordé 
sur deux fréquences f1 et fs telles que : 


et supposons que f1 représente la fréquence d’entrée, 


Pour des intensités données par (4), les fé.m. 
paramétriques sont, d’après (5): 


kLo T 

= = @1 13 C0S oit — 03 — -|, 
2 Pè 
kLo T 

U3 = — ©3 [1 COS O3t — p1 — — . 
2, 2 


D’après (6), avec e3 — 0, on trouve : 


: u3 
13 — = , 
185 
d’où : 
= li 
200 
êtE 
T 
P3—= O1 + — 


Fig. 8. Schéma équivalent de l’amplificateur à réaction 
positive, comportant deux amplificateurs classiques | et 2. 
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La tension d’entrée est alors : 
ei = lits +u; 
= PO 
en posant : 


_ KI$o O3 


Le (9) 


AIMIMINRE) 


Iéreltion entre Ji'èt-[s peut s’écrire.. 
= PES Te. (xo) 


Pour une tension d’entrée €1, nous aurons donc : 


: C1 
11 — Er 
ne EU 

Le schéma équivalent du circuit d’entrée est repré- 
senté sur la figwre 9. Le facteur P', analogue au 
facteur P du paragraphe précédent, caractérise ici 
le gain de boucle, en amplitude, d’une réaction 
négative. 


(a) APT) 


His 


Le gain direct d’un tel amplificateur devient inférieur 
à 1. Seul, le gain de conversion peut être supérieur 
à 1. En eflet, la puissance dissipée dans la résistance 
RSrést d'apres (re): 


> I R3 $£ 3 : 
= Bts I = I == r'; ie) 
2 15 O1 
il R3 O3 <2 
= pt. 
2TS @1 T1(1 + P7° 
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et le gain d’insertion est égal à : 


CC RS 


G — 
5 Oo] (1 + P? IRL 


Ce gain est maximum pour P' = 7: 


O3 p1R3 


Gmax = x 
ONE) 


Si les pertes sont faibles : 


TI pre 15h 
et 
O3 
Gmax FE 
O1] 


Il faudra donc choisir une fréquence f3 bien supé- 
rieure à f1 pour obtenir un gain appréciable. 

Cet amplificateur paramétrique peut être schéma- 
tisé par un circuit comprenant deux amplificateurs 


(JiL240) 


Amplificateur 3 


k : 03 
gain en puissance : P' — 
(Ok! 
entrée : fréquence fi 
sortie : fréquence Î3 
; qhE 
déphasage : + - . 
2 
Amplificateur 4 
Ê A ; O1] 
gain en puissance : P — 
D 3 


entrée : fréquence Îf3 
sortie : fréquence f1 


T 
déphasage : + mn 


Le gain en amplification directe (soit entre G1 et 
l1, soit entre G3 et rs) est de la forme (1 +252 
par suite de la réaction due à la boucle des deux 
amplificateurs 3 et 4, de gain en amplitude — P’. 
Les gains de conversion entre G1 et r3 d’une part, 
et entre G3 et r1 d’autre part, sont de la forme : 


3 127 
Œ & 
1] ps 


os (HP 


Circuit accordé sur f,, f,. et f, 


Les fé.m. paramétriques, données par (5), deviennent dans ce cas : 


Es k Lo T T 
U= — @1 | Lo cos (ot + 92 — 1) + 13 cos (ot RUE) re } 
À 2, 2 
k Lo f 
U2 = — ©» 11 COS (o2t 1e Gi — | (x1) 
à ? 
k Lo 4 
U3= — 3 Î: COS (os CU 


Nous distinguerons trois cas suivant que la fré- 
quence d’entrée est f1, f> ou fs. 


Entrée à la fréquence f,. 


Éoume-—e:—0 on 2 d'après (6) : 


U2 : U3 
l° = — ed , 13 Ne 
To Re 
d’où 
k Lo w>2 TT 
LL = Cr 
2 2 
k Lo w3 TT 
13 — Ep OS ME OI. 
2 2 


La tension d’entrée est alors : 
ép—d111 + U1 
= iii (x = + 1) . 


Les facteurs P et P’ définis par les mêmes expres- 
sions (7) et (9) que dans les paragraphes précédents, 
représentent : le premier une réaction positive, le 
second une réaction négative. Ils sont tous deux 
proportionnels à la puissance de pompage et sont 
liés par la relation : 


o3 T2 é 
P'= —-P=hP 
Go T3 


Les relations entre I1, Ie et Î3 conservent les 
mêmes expressions (8) et (10) que précédemment. 
L’amplificateur est représenté schématiquement sut 
la figure 11. Il se comporte comme un amplificateur 


d—mmmmmmmmmmmmmmæmmmmm 


! 
Ben ee = = = 


Fig. 10. Schéma équivalent de l’amplificateur à réaction 
négative, comportant deux amplificateurs classiques 3 et 4. 


soumis à une réaction globale de gain de boucle 
P — P’', en amplitude. 

En amplification directe, l’amplificateur se comporte 
comme une résistance — (P — P'jr1. Son gain 
nest supérieuta lune que sin en ATIenen pre 
sente alors pas d'avantage par rapport au premier 
amplificateur étudié, puisque le niveau de pom- 
page nécessaire pour obtenir le même gain est alors 
plus élevé. 


éstoainside conversion se calculent à partir des 


expressions (8) et (10) et de l’impédance du circuit 
d'entrée, de la même façon qu'aux paragraphes 
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(P—Pir, 


Fig. 11. Amplificateur à 3 fréquences (entrée à la fré- 
quence f1). 


précédents. Si les pertes sont négligeables, on 
obtient : 


O9 FE > 


@1 (1 — P + P'} 


G12 4 


quand les signaux de sortie sont à fréquence fo, 
et 


G ,. 03 127 
8 om 


quand ils sont à fréquence fs. 
Lorsque h est inférieur à r, il y a réaction positive; 


nous verrons au chapitre suivant que l’amplifica- 
teur entre en oscillations dès que Pon a : 


PP ee" 


Dans le cas où h est supérieur à 1, il y a réaction 
négative; les gains optima, obtenus pour : 
© Le 


I h 
on D En D = 5 — 
Be PI =, Pe—= : pe 
In = à h — : 
sont égaux à : 
; (op 1 
G2 MAX EEE 
a In = à 
: O3 h 
G13 MARS 
[OR] he 
Lorsque h — 1, c’est-à-dire quand le circuit est 
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+ &2 03 EE 
réalisé de telle sorte que — — _. la réaction glo- 
l2 3 


bale est nulle et il n’y a pas de valeurs limites des 
gains. Les gains de conversion sont alors propor- 
tionnels au pompage : 


(op 
Gi2 = 4 — P 

o1 

O3 
G13 = À == PE 

G)] 


Nous verrons, en étudiant la largeur de bande, 
qu’il est possible de réaliser alors un amplificateur 
stable dont la largeur de bande est indépendante 
du niveau de pompage, si l’on impose au circuit 
une condition supplémentaire : | 


02 1008. 


Ô2 et Ô3 représentant les largeurs de bandes du 
circuit aux fréquences de résonance Î2 et fs, en 
l’absence de pompage. 

Ce type d’amplificateur paramétrique peut être 
schématisé ( fig. 12) par un système d’amplificateurs 
1, 2, 3, 4 présentant les mêmes caractéristiques que 
ceux des figures 8 et 10. La tension aux bornes de 
r1 est reprise dans deux boucles d’amplification 
de gain P et — PP”, dont les sorties sont mises en 
série avec G1etr1. La réaction globale à pour 
gain en amplitude : P — P”. 


Comme la fréquence d’entrée est f1, les généra- 
teurs G2 et G3 (fig. 12) doivent être remplacés par 
des courts-circuits. En sortie, aux bornes de ro et 
r3, nous obtenons des gains de la forme : 


2 È @3 Pa 


= _ = = et = 2 
O1] (i = 12 + P5 @] (i = 12 — Rs 


Entrée à la fréquence f, . 


Nous avons dans ce cas : 


C1 43 — 0 


2 


ét d'apres (6): 


2 


Les expressions (11) permettent d’écrire : 


. k Lo w3 T 
1 = ——— ], cos ( Poe Ets 
ae d no O1 =) 
k Low: : 
ES 2 COS (oit+ ge") 
2 2. 


+ PPr1 15 cos (œ1t — 1), 


d’où l’on déduit successivement : 


k Lo w: L 
I, — 
2 In 0 SE 
ou 
12 OR 
Le QE: 
ne MERE ES to 
CU lo 
2 
13 = FE I 
À TM (3) 
O3 — Le HR O1 TT — 02 
2 


La tension d’entrée est alors : 


C2 = l2T2 + Us 


P 
— 19 lo ( = 5) . 
1 + P° 


Nous avons donc affaire ici à une réaction positive 
D 


1 + P° 


Le schéma équivalent est représenté sur la fgwre 13. 
En amplification directe, l’amplificateur se com- 
P 


de gain de boucle en amplitude. 


porte comme une résistance négative — — T2. 


1 + P' 


En amplification de conversion, si l’on suppose que 
les pertes sont négligeables, les puissances obtenues 


en sortie sont, d’après (12) et (13): 


I L I CHMAUE 
= 11e ee PS Te = 
RO 0 (1 LP) 
er 
23 

I I Due 
-mR= - ——" L2 
: De 2 (x ä P'} £ 2 

I PARY 3 à 

Éd rare 15 
2x + P5$ w2 


nu oo om om om mm mm mm 


: 


nt ee | 


Fig. 12. Schéma équivalent de l'amplificateur à 3 fré- 
quences f1, f2 et fs . 


T) 


Fig. 13. Amplificateur à 3 fréquences (entrée à la fré- 
quence f:). 


Fig. 14. Amplificateur à 3 fréquences (entrée à la fré- 
quence f3). 
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d’où les gains d’insertion : 


G O1 P — (ON » Ê + 
X21—\ 4 de (1 + P'} Ee P 2 mi 6)2 (x __ PERS: 
( ù ol 
Pr os PP 
123 = À & ( +PY PE Es os ( — P + P”: 
LES 
I sol 


Ces gains croissent en fonction de la réaction glo- 
bale P — P' du système. Nous verrons que les 
bandes passantes de ces amplificateurs décroissent 
comme le facteur 1 — (P — P?, en fonction de 
Cette réaction, Dans lecas où l’on a P'—"PS"IE 
gain G»3 , qui prend alors la forme : 


O3 
G23 = 4 — 
[OP] 


D2 
DES 


croit comme le carré de la puissance de pompage. 


Le schéma de la figure 12 nous permet d'interpréter 

les phénomènes missen. jeu. Comme. la fréquence 

d’entrée est f2, les générateurs G1 et G3 sont court- 

Circuités, et l’on insère entre Get r2-un circuit de 

réaction comprenant : l’amplificateur 2 de gain en 
O1] 


puissance P — 


, puis une boucle de réaction néga- 
G) 24 É 


tive due aux amplificateurs 3 et 4, amenant un gain 


(1 + P) 7%, et enfin l’amplificateur 1 de gain 
(op . ; < 
P —. La réaction globale en amplitude est alors 
(on! 
égale à : 
P 
1 + P° 


Quand les signaux S sortie sont à la fréquence f 
(aux bornes de 11), le gain de conversion est égal 
O1] 


P — , multiplié par 
O2 


à celui de Pamplificateur 2 : 


lébfacteur (+ PT 


dû à la réaction négative des 


P \— 
amplificateurs 3 et 4, et par le facteur (: . 5) 
HEURE 
P 
dû à la réaction positive —— ramenée à l’entrée: 
ù <e JP É 
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d’où lexpression du gain : 


1 Fi 
@2 (1 pin P'y ù 


5 [Oh] I I 


Fe (Gi 2e DE | P 
n à Ds —— 
\ 1 + 7 


Lorsque les signaux de sortie sont à la fréquence f3 
(aux bornes de r3), la tension aux bofnes de ri 


est amplifiée dans un rapport P’ ne par l’amplifi- 
O1 


cateur 3; d’où le gain de conversion : 


PF 
à Ur 


O3 


Entrée à fréquence f, . 


Nous avons dans ce cas : 


1 = C2 =0O , 
et d’après (6): 
2 U: 4 U» 
11 = — 19 = — — 
T1 To 


Les expressions (a) permettent d'écrire : 


k Lo Oo TT 
12 = I: COS ot + oi 4 
2 2 

k Low: 


U] 


TT 
_—————— [ls COS (out — 03 — -) 
2 2 


+ Pri li cos (oit — æ)| 


— T1]1 cos (oit — p1) 


d’où l’on déduit successivement : 


Hs . k Lo 1 ls 


2 ne 
ou 


Di O7 T3 


( — P} w3 ri 


L 


Te 
— 
1 
mn 


(14) 


LES = << Ex 
2 


— 


re pluie (15) 


La tension d’entrée est alors : 


e3 = i3r73 + us 


PA 
= isrs (1 + : —. . 


Le schéma équivalent est indiqué sur la figure 14. 
Nous avons affaire à une réaction négative de gain 


[2 


de boucle IDÉES AUS SD pÉTNEUTAET 
I — 

et reste compris entre 1 et 1 + P”, la réaction 
devient positive et de gain supérieur à 1. On pour- 
rait croire que le système entre alors en oscillation. 
Mais en réalité, en l’absence de signal d’entrée es, 
le système ne se différencie pas de ceux que nous 
venons d'étudier en choisissant pour fréquence 
d’entrée f1 puis f2. Il doit donc suivre les mêmes 
lois de stabilité Nous verrons d’ailleurs, au cha- 
pitre suivant, qu’il est généralement stable dans le 


domaine 1 < P < 1 + P’, sous réserve que la 
largeur de bande du circuit à la fréquence f3, en 
l’absence de pompage, ne soit pas trop étroite. 

Quand P croît et passe par la valeur 1, la résis- 
tance du circuit d’entrée croît, passe par linfini, 
puis devient négative et décroit en valeur absolue 
pouratteindre o-quand-P="1,+ P°, Cela signifie 
que dansé dlomamer P'<er PP étcou 
rant dans le circuit d’entrée circule en sens inverse 
de celui où le générateur tendrait à le faire circuler. 


Si l’on travaille dans un domaine de fréquences 
assez basses pour que le temps de propagation entre 
la source et l’amplificateur soit négligeable, il est 
possible de fonctionner au voisinage de P = 1. 
Dans ce cas, l’amplificateur a une impédance d’en- 
trée très élevée et peut donc fournir un gain en 
puissance appréciable. Nous verrons cependant que 
la bande passante décroit comme (1 — P) quand 
P est voisin de 1; les performances de lamplifi- 
cateur sont alors analogues à celles d’un amplifi- 
cateur à réaction positive classique, mais il possède 
une meilleure stabilité puisqu'il n’entre pas en 
oscillation pour P > 7. 

Dans le domaine des hyperfréquences, par contre, 
où l’on est amené à utiliser un isolateur ou un cir- 
culateur entre l’amplificateur et la source, cette 
dernière est toujours adaptée et seul le gain d’in- 
seftion intervient. 


En amplification de conversion, si l’on suppose que 
les pertes sont négligeables, les puissances obtenues 
en sortie sont, d’après (14) et (15): 


; 2 
| PNR QUE Ê 
1 USE )\2 
2) 3 (1 — P) 
9 
ji I 1 
‘) 5) 
AD = 2 
2 ñ 2 (1 — RjE 
nr ID Ge 
ss le 
2 (1 — PÀ o3 
R. 
D 
af fs 
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d’où les gains d’insertion : 


«1 PS 


| PAT ET AU 


Ga PLP4 


s wo] P’ I 
Fe 3 (1 — P} ; P' 
( 1 1 — P 
Cor ban e De k; 
PH: (+ — 
1 —P 


Les remarques que nous avons faites pour (rai et 
G23 au paragraphe précédent s'appliquent ici à G31 
et G32. Notons cependant qu’il est possible de 
réaliser ici un système à réaction positive (quand 
P > P”) pour un signal d’entrée de fréquence 
supérieure à celle du pompage, ce qu’il était impos- 
sible d'obtenir avec un système à deux fréquences. 
Le schéma de la figyre 12 nous permet d’interpréter 
le mécanisme d'amplification. Comme la fréquence 
d’entrée est fs, les générateurs G1 et G2 sont court- 
circuités, et l’on insère entre G3 et ra un circuit 
de réaction qui comprend : l’amplificateur 4 de 

O1 
gain P' —, une boucle de réaction positive due 
O3 


2 
aux amplificateurs 1 et 2, amenant un gain (1 — P) * 


Le ; o3 RE 
et enfin l’amplificateur 3 de gain P° — . La réaction 


O1 


globale, en amplitude, est égale à : 


Ne RC. 


On obtient alors aisément l’expression du gain aux 
bornes de r: : 


G)] J O1 


0)3 (ï — ie 


F4 
a «3 (1 = PES P'} ï 


1 We 


P’ 
= 1e 


(+ 


et celle du gain aux bornes de r>2: 


G2 DE 
G)3 ( = jP 4 ne 


Méthode des boucles de réaction 
appliquée à des systèmes 
plus complexes 


Les schémas des fgsres 8, 10 et 12 nous ont donné 
une représentation simple des boucles de réaction 
intervenant dans les amplificateurs paramétriques. 


Fig. 16. Schéma équivalent d’un amplificateur à 5 fréquences, utilisant 8 amplificateurs classiques. 


Nous pouvons étendre cette méthode à des circuits 
not en jeu des fréquences autres que f1, fo 
CLS 


Considérons par exemple un système accordé sur 
les ; fréquences suivantes ( fig. 15): 


ET fa =fp — fi, fs= {ip +, 


PE Ut Lt 


oil, is. 


Les fréquences 2 et {4 d’une part, Îs et fs d’autre 
part, sont liées par la même relation que fi et fa. 
Nous pouvons donc définir entre les circuits à 
fréquences fo et f4 une réaction négative que nous 
caractériserons par : 


KT es © 


AT 


De 


Nous définirons de même une réaction négative : 


2 12 
pr KES we 
— = —  — ; 
4 Ta Ts 


cntrenlesicircuits à fréquences fs: et fs. Dans ces 
conditions, le schéma de la fgrre 16 représentera 
le fonctionnement du système. Il se distingue de 
celui de la figwre 12 par l’adjonction de deux boucles 
de réaction : 

unesentre C2 et T2: 

— amplificateur 5 

(gain en puissance P"oa/w2, déphasage x/2) 

— amplificateur 6 

(gain en puissance P'w2/©4, déphasage r/2) 


l’autre entre G3 et r3 : 


— amplificateur 7 
(gain en puissance P” w5/w3, déphasage t/2) 


— amplificateur 8 


(gain en puissance P” w3/w5 , déphasage 7/2). 


Considérons, par exemple, le cas des signaux che 
trée à fréquence f1. Nous aurons entre Gretrrs 


— une réaction positive dont le gain de boucle 
est égal au produit des gains des amplificateurs 


1 et 2, divisé par le facteur (1 + P”) résultant 
de la réaction négative des amplificateurs s 
CES 


— une réaction négative dont le gain de boucle 
est égal au produit des gains des amplificateurs 
3 et 4, divisé par le facteur (1 + P”) résultant 
de la réaction négative des amplificateurs 7 et S. 


La réaction globale est alors égale à : 


P P' 
HAT SET 


et le gain de conversion entre f1 et f5 est par 
exemple : 
P’ PP 
NGOEE … P Far 
ire <e 
1 +P’ n ab 12 


O5 dE 


La condition de stabilité du système s’écrira, en 
général : 


Es Pi 


HD Æ nm 


Il est possible également d’envisager des systèmes 
où plusieurs modulations existent simultanément. 
Dans l’exemple précédent, les fréquences f4 et fs 
peuvent être considérées comme les deux compo- 
santes d’intermodulation du signal à fréquence f: 
et d’une modulation à fréquence 2 f». Supposons 
que celle-ci soit introduite par la non-linéarité de 
la variation de l’inductance modulée : 


EGP COSIO NES K' cos 2 wpt). 


Si le circuit est accordé sur f1, Î2 et Î4a (fig. 17), 
nous aurons les boucles de réaction définies par : 


k2 L£ o, w 


FD 
AT. 
pre 
0 pen nes Li 
es f ur 2, 
PTT 
Fe 477 
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Fig. 18. Schéma équivalent d’un amplificateur à 3 fré- 


quences f1, f2 et fa dans le cas d’un pompage à fré- 
quences f» et 2 f» 


kKIS wo, 


4 DT, 


je 


> 
Cr K Lio,o, 
Free 


Le schéma de la figure 18 indique le fonctionnement 
du système. Il se distingue de ceux des figures 
précédentes par l’introduction d’une boucle de 
réaction positive entre les circuits à fréquences f: 
et fa, définie par les amplificateurs suivants : 


— amplificateur 9 


. . D). 7 
(gain en puissance  w4/o1 , déphasage z/2) 


— amplificateur 10 
(gain en puissance Æ w1/w4, déphasage — t/2) : 


Le calcul des performances de ces systèmes est 
assez complexe car les signaux à fréquence fa 
ont deux composantes issues, l’une de la boucle 
de réaction £, l’autre des boucles P et P”, et qui 


2 T . » 2 
sont déphasées de - pour un signal d’entrée de la 
2 


forme [1 cos o1t. Ces composantes sont propor- 
tionnelles, en puissance : 


P Pa 


Meme 


OUR 
d'autre part à — %. 
@] 


Aux niveaux élevés de modulation, le coefficient 
k' peut devenir de l’ordre de k. Aux très faibles 
niveaux de modulation, k sera du premier ordre et 
k' du second, en général. Les deux composantes 
seront alors toutes deux du deuxième ordre. Pour 
que la deuxième composante soit négligeable vis-à- 
vis de la première, il faut que le pompage soit tel 
que k” soit encore du deuxième ordre quand les 
facteurs P et P” atteignent l’unité. Cela nécessite 
soit une distorsion harmonique faible, soit des 
circuits à coefficients de surtension élevés. 


9. Régime isomorphe 


Etude de la stabilité 


Nous venons d'étudier, dans le chapitre précédent, 
le comportement d’amplificateurs paramétriques 
dans le cas de signaux sinusoïdaux dont les fré- 
quences sont égales aux fréquences d’accord des 
circuits. Nous allons maintenant examiner ce 
comportement en régime 1somorphe, c’est-à-dire dans 
le cas où les signaux sont constitués pat des oscil- 
lations amorties ou croissantes, dont les pseudo- 
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fréquences sont voisines des fréquences d’accord- 
du circuit. Cet examen nous permettra de détermi- 
ner les conditions de stabilité des différents ampli- 
ficateurs et de préciser les régimes oscillatoires qui 
prennent naissance dans les systèmes instables. En 
partant des calculs précédents, nous pourrons ana- 
lyser (chapitre 4) le comportement des amplifica- 
teurs dans le cas de signaux sinusoïdaux dont les 


fréquences sont voisines des fréquences d’accord, 
et, en particulier, déterminer la bande passante 
ide ces amplificateurs. 


| 


Impédances isomorphes 
du système à trois fréquences 


PC et, 


Les pulsations de résonances du circuit sont : 


O1, O2 = Op — 1, O3 = Op + &1 

En l'absence de pompage, les signaux correspon- 
dant à ces pulsations sont indépendants les uns des 
autres. Toute perturbation modifiant l’état élec- 
trique du système entraînera des oscillations amor- 
ties ayant pour pseudo-fréquences f1, f2 et fs et de 
niveaux et de décréments indépendants. 


Par contre, le pompage introduit un couplage entre 
ces signaux. Il s’établira donc, en cas de perturba- 
tion, un régime d’oscillations amorties (ou crois- 
santes, le cas échéant) ayant, pour chacune des 
pseudo-fréquences, trois composantes de niveaux 
et de décréments (ou incréments) différents, ces 
décréments étant les mêmes pour trois pseudo- 
fréquences couplées par le pompage. 


Considérons trois oscillations élémentaires, de 
même décrément — x, dont les trois pseudo-fré- 


Soit <J le courant correspondant aux pulsations 


D’après l'expression de la force électromotrice 
paramétrique : 


d <) d Je 


… 


re ele 
Le Lo) + dt 


et en tenant compte des relations qui lient Pr, P2 
et pa, les composantes de LL, correspondant à ces 
pulsations, s’écrivent : 


quences sont voisines des résonances : 


à s) 
Fu ces D DRE Rueil 


2H 2 2-7 


Leurs pulsations isomorphes sont : 
pi=a +]J(o1+$) =jwi+x, 
pa= à + J(o2 — f) = jws + x*, 
ps= a +](ws +6) =]jos+x, 
en posant : 
x=2+)j8, 
dont la quantité conjuguée s’écrit : 
= pr 
dans ces expressions, « représente l’incrément et 
6 le glissement des pseudo-fréquences par rapport 
aux tésonances du circuit. 
Les pulsations isomorphes vérifient les relations : 
Pro, De 
Da Oo CODE 


Considérons la modulation de l’inductance : 


. 1 . = 
LE — Lo + - Kk Lo (e pl Le j pt) | 
2 


P1, P2, Ps, traversant cette inductance : 


Le +  P*t L pt RD RE Co 
TJ = = (ne NH er)+-(i2 6 +i2 e?)+ - (is els + ji; es) . 
2 2 


k L , ; ne ; + 
VU, = L | pi a + i3) e! APN Di (> + ï) e! # 5 
2 ul: 


KE ne” 
Ur= — pois ex +piie à | 


À ),t Je Ce DA: 
Ppue +pühe i 
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En ramenant le système à un circuit équivalant à une maille contenant l’inductance modulée ( fig. 2), nous 
pourrons définir des tensions d’entrée de la forme : 


= 


5h . 

s É *X pit 

G1 =- (e, e1 He; er), etc. 
; 


et les équations générales du système s’écrivent : 


: k Lo JR à x, KLo . 
es et + ef el — (2 in + pi (2 +is) °) ei + (Zi if + pi (i + i3) | en (16) 


2 2 
* k k 1E \ Le : à k Lo = 
ep ePrt + er ePit = (2 io + poit ‘) ele + (2 5 +poi | ePs' (17) 
En) 2 
ÿ MAT RS Er RL * 
ez ePst Lez es = (2: 3 + Ps =) ePst + (2 17 + p3 i =: !) ePst, (18) 


où les quantités Z1, Z2, Zs représentent les valeurs prises par l’impédance Z (p), en série dans la maille, 


aux pulsations P1, P2, P3. 


Impédance isomorphe à la pulsation p;,. Impédance isomorphe à la pulsation p,. 
Considérons des signaux d’entrée à pulsation P1. Nous aurons dans ce cas : 
On à: 
29 —= C3 —= 0. e1 =e3 —=0O ; 
On déduit successivement des équations (17), (18) et l’on déduit successivement des équations (18). 
C(16): (x6} et (eric 
: k Lo ps. 
Ï: — — i 
.*k Kk Lo *k 1; 3 2 FA POSE 
Pen Le eg de 
= Zo 
i PA + K Lo _K2T2 1P3. 
Zi + pri —- JR, ; 
2 4 Zi 
13 = — 2 P3 nr : : k Lo Fo 
2 : Æ ES P1 2 a - 
2 700 TRE 
dl Z3 
= Co 41) Do j' DL [2 2 s ” 
ie pi (2 +4) | x =z#ix _ È Lo RACE l 
4 VEDETTE 4 A _K LS pips 
4 Æ 
et l’impédance isomorphe T1 est donnée par la et l’expression conjuguée de l’impédance isomorphe 
relation : la s'écrit: 
K2T2p;,/p> 7: 272 a 
a=nfi-$. RÉ). op G= - Pete] 
- C7 RTE . kK2L2 Dpips 4 uw Z; \Zs 0e 
+ Z1Z3 
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| A 
Impédance isomorphe à la pulsation p, . 
Nous aurons : 

ANNEE ON, 


Des équations (17), (16) et (18), on déduit suc- 
cessivement : 


kLo k2L23 pp? . 


Lili + pis — — 7x 1110, 
2 4 Fe 
. k Lo 13 
LIEN Dis RS 
ne op ele 
4 7, 
K2 1/2 1 
ne 0 ts 
4 A KI P1 P2 
HI 


. L3 L KL$ pi É 5) 
3 = Ne : ; 
k2L3 pip2 | AZI 75 
EE — . 
4 FEI 


Pulsations isomorphes propres 
du système 


Régimes d’auto-oscillation 


Les pulsations isomorphes propres du système sont 
définies par l’équation : 


U =C=G—=0. 


D’après les relations (19), (20) et (21), cette équa- 
tion se réduit à : 


KT ND: p2 P3\ _ 
_ ( É " pl io (22) 


I 


avec : 


Dino Eee 


pi = —jos+x ; 


P3 = ] 03 +X. 
Le circuit étant accordé sur la pulsation «1, Pimpé- 
dance Z vérifie la relation : 
2 (] &1) = 


et l’on peut représenter Z1 par les 2 premiers termes 
d’un développement en série : 


Zi =: + Z (or) : 
(en supposant |x| < [p1|). 


Comme les variations de la composante résistive, 
au voisinage d’un accord, sont faibles vis-à-vis 
des variations de la composante réactive, on peut 
écrire. 


Loi) EX 


X1 représentant la valeur de la dérivée de la réac- 
tance par rapport à la pulsation physique ©, pour 
= 01e ELHIONA 


Li DIR: 
De même, au voisinage des pulsations d’accord 


W2 et &3 , on peut écrire : 


7% : 
Zo Te + X°X , 


5 = XSL. 


L’équation (22) devient : 


K2L2" joi+x (ee Ee) 
OT Ode OU CE LR 


Dans l’hypothèse où les largeurs de bande des réso- 
nances du circuit sont relativement étroites, c’est- 
à-dire dans le cas où le circuit est peu amorti, les 
coefficients de suttension des résonances w1, &2 
et w3 sont alors bien supérieurs à l’unité : 


Dans les expressions telles que : 


] (On + X 
T1 + X: X 


9 
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les coefficients relatifs de la variable complexe X , 
figurant au numérateur, sont alors négligeables 
vis-à-vis de ceux du dénominateur : 


IEiogl X1 
me | < 9 
| ] O1 | 1 | 
puisque : 
X5 01 
TE == 20 
Tj = 


l'équation précédente se ramène alots à : 


k215 Jo ( — | oo Jos | 
+4 4 HMRor To+XSX 13+X3x j 


Introduisons les demi-largeurs de bande à 3; dB 


des résonances &1, 2 et w3 du circuit : 


16) T2 T3 


ANR = = 
“eu X2 X3 


et posons, comme dans le chapitre 2: 


‘ ‘ 2 
k2 L2 ©, _k1ôo, OZ | 


en RE 
AIN À T1 T3 
l'équation devient : 
PF F4 
Te — 10) 


* 
| 
\ 


: X) XN sn Xe pc 
et) ttes 
a] a 2 a1, a3 


PME HSE (Re ee. (23) 


OÙ : 


x + (ar ae +9) Ke + [are (1 — P) + azas+ asai ( + PON +araeas (rt —P4P) 0. 


ne AGE 
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Nous voyons que x vérifie une équation du 3° 
degré à coefficients réels. Nous aurons donc soit 
trois racines réelles, soit une racine réelle et deux 
racines complexes conjuguées : 


K=u+ je 


La somme des trois racines est négative et indépen- 
dante de P et P': 


S = — (ai + a2 + as). 
L’équation (23) montre que, pour P=P'=0, 
c'est-à-dire en l’absence de pompage, les racines 
sont réelles et négatives : 


X1 = — A1, DNS à Ko A: 


Elles correspondent aux décréments des oscilla- 


tions amorties sur chacune des trois résonances 
ONPROPERUSE 


Pour préciser la nature des racines en fonction du 
pompage et examiner le comportement du système, 


nous. distinguerons, comme précédemment, trois 
Principaux types d’amplificateurs, suivant que le 
circuit est accordé sur deux fréquences f1 et fo 
ou f1 et fs, ou sur les trois fréquences f1, fo et ir 


Circuit accordé sur deux fréquences f, et £, . 


Les impédances isomorphes se déduisent de (19) 
et (20) en posant Z3 = co ; 


> 


on obtient : 
: KLÆ D: D. 
re ( LE),  C+ 
4 AL) 
> k?2 [2 + 
= (:- 7) (25) 


L’équation des pulsations propres devient : 


crquipeutes écrire: 
x? + (ai + a2)x + (r — Pjara = CM 


OU“. 


Le second membre est l’équation d’une parabole 
que nous avons représentée sur la figsre 19. Les 
racines sont données par l'intersection de cette 
parabole avec une droite d’ordonnée : y = P. 

La parabole rencontre l’axe des ordonnées au point 


y = 1 et l’axe des abscisses aux points X — — En 
et X — — 42; ces deux points peuvent être confon- 
dus : la parabole est alors tangente à laxe Ox. 

En l’absence de pompage, les racines sont — ai 
et — A2 


HéuremenPRestiuierieure res les 2 racines sont 
réelles et négatives, ce qui signifie qu’une pertur- 
bation donnera lieu à deux couples d’oscillations 
amotties dont les pseudo-fréquences sont égales 
à f: Et fo : | | 

Si P est supérieur à 1, une racine est négative et 
l’autre positive. Dans ce cas, la moindre perturba- 
tion engendrera deux oscillations croissantes de 
pseudo-fréquences f1 et f2. ne 

Comme le générateur de pompage a une résistance 
interne non nulle, à partir d’un certain niveau des 


oscillations, le taux de modulation k diminuera par 
suite de l’énergie absorbée sur le pompage, et le 
facteur P décroîtra jusqu’à ce qu’il atteigne le 
niveau 1. À partir de ce moment, les oscillations 
sur Î1 et fa resteront à niveau constant. 

Si le niveau de pompage croit progressivement à 
partir de zéro, des oscillations, à niveau très faible, 
apparaissent dès que P est égal à 1. Si l’on con- 
tinue alors à augmenter lentement le niveau de 
pompage, le niveau des oscillations croît, ainsi que 
la puissance de pompage absorbée, mais le facteur 
HSE 

Notons enfin que les fréquences d’oscillation sont 
indépendantes du niveau de pompage, même dans 
le cas d’oscillations forcées, c’est-à-dire pour 
DSC trsSulttepeur pariitre surprenant. Il 
convient cependant de souligner à ce propos que 
nous nous sommes placés dans le cas de « bandes 
étroites »A,et que pour obtenit léquation (22); 
nous avons négligé certains termes qui pourraient 
faire apparaître un léger désaccord en fonction du 
niveau de pompage. 


Circuit accordé sur deux fréquences f, et f, . 


Les impédances isomorphes se déduisent de (19) 
et (21), en posant 22 = co; 
OA: 


A £ 


Cs = 


N 
Q9 

a , 
HA 


L’équation des pulsations propres devient : 


P’ 


ce qui peut s’écrire : 
X? + (ai + a3) X Li ( + P5 A143 =0O, 


(ONBINE 


NX / X 
di} a 3 


Le second membre est l’équation d’une parabole 
symétrique de la précédente par rapport à l'axe 
des abscisses. Il suffira donc de considérer la même 
figure 19 en inversant le sens de l’axe des ordonnées. 
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Les racines seront données par l’intersection de la 
parabole avec une droite d’ordonnée P', située 
au-dessous de l’axe Ox. 

Pour P'=o, les racines sont — a1 et — a3. Dans 
le cas où a1 = 3, la parabole est tangente à l’axe 
des abscisses et située entièrement du côté des 
ordonnées négatives. 


Tant que P” est inférieur à la valeur qui annule le 
discriminant de l’équation, c’est-à-dire tant que 
P' vérifie l'inégalité : 
2 
, Ga 


Pa, 
4 A143 


il y a deux racines réelles et négatives, d’où deux 
couples d’oscillations amorties dont les pseudo- 
fréquences sont égales à f1 et fs. 


SION A 


; (a == a3)? 
A1 el @e 


P 
l'équation à deux racines complexes conjuguées. 
Comme leur somme est ici constante : 

S = —(a1 +as), 


les racines sont : 


LEUR 
avec 
ai se AE 
= — ——— 
2 
X ; 
MISES) 
a 3 a 2 
ou : 
À“ XX 
(+ } (+2) (+2). (28) 
pe a a 2 : a3 
le 2e 
en posant : 
I h da2 \ 
b — A = : = —h) , 
a3 ao do \4a3 
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Le lieu des points figurant la partie réelle des racines 
est alors la ligne pointillée de la figsre 19. 


Dans ce cas, nous avons encore deux couples d’oscil- 
lations amorties, mais de même décrément et de 
pseudo-fréquences : 


B B 

fie et f3 + d’une part, 
2 TE 2T 
8 8 

f1 — — Es f3 — — d'autre part. 
207 2TC 


Ce résultat est à rapprocher de ce qui se produit 
dans deux circuits couplés accordés sur la même 
fréquence : ils oscillent, en régime libre amorti, 
à des pseudo-fréquences situées de part et d’autre 
de lPaccord et d’autant plus éloignées de celui-ci 
que le couplage entre les deux circuits est plus élevé. 


Le désaccord +, par rapport aux pulsations de 
résonance du circuit, augmente de même à mesure 
que l’on fait croitre le facteur P" comme le montre 
la relation obtenue en faisant le produit des racines : 


x2 + £? — ( + P° A1 43 . 


Circuit accordé sur trois fréquences f,, f, et f,. 


Si nous posons : 


ELLE 
Cu ne 


D’après les définitions de h, a2 et as, on a les 
relations : 


d2 To X3 
a 3 19 X° 


le signe de b est donc celui de : 


r A À 
6) O3 
7 md”) 
X° OP 
ou celui de : 
ÉRRES 
O3 O2 


Le second membre de l’équation (28) possède un 
pôle défini par : 


C n — fn 


Suivant les valeurs respectives de a2, as et h, Xo 
peut prendre une valeur quelconque entre — co 
et + co. 

Afin d'étudier le comportement du système en 
fonction du pompage, nous allons maintenant exa- 
miner la nature des racines de l’équation (28) selon 
la forme prise par l’expression v = FF (x) du second 
membre de cette équation. 


107 ças : F (K) se ramène à une fonction du 2€ degré. 
Cela se produit quand le pôle Xo est égal à l’une 
des racines : 


a) Xo = — à3 correspond à h = o; on est ramené 
au cas d’un circuit accordé sur f1 et f> seulement. 


b) Xo — — az correspond à h = ©; on est ramené 
au cas d’un circuit accordé sur f1 et f3 seulement. 


C) Xo = — A1 correspond à : 
I I 
a] a 3 
h = —— : 
1 ï 
a] a 2 


on est alors ramené : 


HDI DICIICAS la parabole repré- 
sentative rencontrant l’axe des ordonnées en 
I 


un point d’ordonnée positive Y = RÈ 
30 = 
Des oscillations croissantes ou entretenues 
I 
Î D 
peuvent apparaître pour _ FE 
I = 


Fig. 20. 


— au second cas si h > 1. Seules peuvent 
apparaitre des oscillations amorties dont les 
pseudo-fréquences sont soit égales à f1, fo, 
Î3, si P a une valeur faible, soit situées de part 
etid'autre de ir, 12, fs. lorsque Padépasse 
une certaine valeur. 


a 2 ; 
az P —aP, 


DONC h — 


) 


a3 


D’après ce que nous avons vu précédemment, ce 
cas correspond à : 


X3 Xo 
= ; 
O3 O2 


le pôle Xo est alors rejeté à l'infini. 


Suivant les valeurs de h, nous distinguerons plu- 
sieurs possibilités : 
a) DEEE A2 < 43: 


la fonction y = F(X) correspondante est représen- 
tée sut la fgwre 20. La courbe rencontre l’axe Ox 
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en 3 points ayant pour abscisses : 


mo Al. = ENS = ES & 

qui correspondent aux racines de l’équation, pour 
un pompage nul. Une de ces racines peut être dou- 
ble, la courbe étant alors tangente à l’axe des abs- 
cisses, sans que la forme du phénomène soit altérée. 
Les racines de léquation sont représentées par 
Mintersecuionide 2 courbenwy—= MR havec atüroite 
V = IP. 

Pour P voisin de zéro, il peut y avoir trois racines 
réelles négatives correspondant à des oscillations 
amorties dont les pseudo-fréquences sont égales à 
f: : fo er fa à 

Lorsque P dépasse une certaine valeur, une seule 
racine est réelle, les deux autres étant complexes 
conjuguées. Puisque la somme des racines est 
constante et négative : 


S = — (a + A2 + A3), 


le lieu des points représentant la partie réelle de ces 
racines, indiqué en pointillé sur la fesre 20, se déduit 
aisément du lieu des points représentant la racine 
réelle. 

Les racines complexes conjuguées ont une partie 
réelle négative et correspondent à des oscillations 
amotties dont les pseudo-fréquences sont décalées 
delpart et d'autre de. ln, f? et 5. 
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Fig2222; 


El2 223; 


Fig. 24. 


: 


Quand P atteint puis dépasse la valeur h 
1 — 
qui correspond à P — P'= 1, une racine réelle 
devient nulle puis positive. Cela peut se produire 
avant ou après que les deux autres racines soient 
devenues complexes. À la racine réelle positive 
correspondent des oscillations croissantes dont les 
pseudo-fréquences sont égales à f1, f et f3. Le 
système se stabilise à un niveau des oscillations tel 
que, par suite de la puissance absorbée sur le pom- 
page, le facteur P diminue pour atteindre la valeur 


I 
D h 
dantes du niveau de pompage, sous la réserve, 


concernant l’hypothèse de «bandes étroites », 
que nous avons déjà faite dans le cas d’un circuit 


accordé sur f1 et fo. 


- Les fréquences d’oscillation sont indépen- 


b) h D as dE 

la représentation de la fonction y = F(X) corres- 
pond à une courbe symétrique de la précédente par 
rapport à l’axe des abscisses; il suffira donc de 
considérer la figsre 20 en inversant le sens de l’axe 


des ordonnées. 


Pour P voisin de zéro, l’équation a trois racines 


négatives. À partir d’un certain niveau de P, il né 
reste qu’une racine réelle négative, les deux autres 
étant complexes conjuguées; leur partie réelle, 
négative initialement, devient positive quand le 
niveau de pompage dépasse une certaine valeur 
correspondant à P= P, 

Pour P < P6, il n’y a que des oscillations amorties. 
Pour P > P5, il y a des oscillations croissantes 
dont les pseudo-fréquences sont situées de part 
et d’autre de f1, f2 et f3. Le niveau de ces oscil- 
lations se stabilise au point P = Po (qui corres- 
pond à deux racines purement imaginaires + j Bo) 
par suite de labsorption de puissance sur le 
pompage. 


Nous voyons donc apparaître ici, pour un pompage 
assez élevé, des oscillations stables à des fréquences : 


p} 

Do Bo Bo 
FN 2— — , Î3 + — ;, 

À Gi 27 2 %e 

et 

( o- A 

P0 PO Bo 
fn — — , fo + — , Î3— — ; 

ET 2 2 T 


Fig. 25. 
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ces fréquences étant indépendantes de la puissance 
de pompage fournie. Les quantités Bo et Po se 
déduisent de l’équation (28) en remarquant que, 
les racines complexes ayant une partie réelle nulle, 
la 3° racine, réelle et négative, est alors égale à 
— (A1 + A2 + 43). 

c) h=7: : Ado 

La représentation de la fonction (x) dégénère 
ici en deux droites parallèles à l’axe des ordonnées. 
Quel que soit P, les racines sont réelles, négatives, 
égales à — a1 et — az. Dans ce cas, qui corres- 
pond à celui de l’amplificateur à réaction nulle, 
il n'y à aucun danger d’auto-oscillation quand 
BECrOIt. 


a2 . 
h>—, ds 24 pe 


e . 
2 CUS : _ 
Le coefficient de x, dans le dénominateur dé la 
fonction y = F(X), est négatif. Dans ces condi- 
tions, F(K) tend vers — co quand X tend vers 
— co ou +oo. Les différents cas possibles sont 
représentés sur les figures 21 à 25, qui correspondent 
à des valeurs croissantes du pôle Xo. Les courbes 
rencontrent l’axe Ox aux points d’abscisses — a1, 
— as, — à3. Il peut y avoir une racine double 
ou triple, les courbes étant alors tangentes ou 
osculatrices à Ox. 


Pour x = 0, la fonction F (x) prend la valeur h 
Ti 

qui est positive quand h < 1 (xo > ©, cas de la 
jgure 25) et négative Ua = Er (Ro ro CAS 
des figures 21 à 24). 

Les racines de léquation (28) sont données par 
l'intersection de la droite y = P avec les courbes. 
Le lieu des points correspondant aux parties réelles 
des racines complexes est indiqué en trait pointillé 
et se déduit, comme précédemment, de la cons- 
tance de la somme des racines. Ce lieu possède une 


asymptote d’abscisse X4 qui se déduit de labscisse 
Xo de l’asymptote de F(x) par : 


Xo +2 X6 = S = — (A1 + az + as) 


I 
X0 = (dico 2 ds) 


2 
On distinguera trois possibilités : 
a) Xi © 
Cestilelcas de la orre 2x. 


En écrivant que X6 doit être positif, on obtient 
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la condition : 


1-h 
Xo= ——" < —(a1 +as Pas) 
I h 
A3 A» 
a2 
avec h*> — 
a3 


On en déduit : 


h I 
h1> | - = (a1 + a: + a3), 
a2 a 3 


et l’ensemble des deux conditions : 


2 A1 + A2 


a 2 ï 2 
€ Ni ———— 
des 


a3 a3 


ne peut être vérifié que si as est inférieur à a2. 


Les phénomènes sont analogues à ceux du 2€ cas 
(condition b). Le système oscille sur des fréquences 
décaléés de part et' d'autre, de DR ermeRE 
que P devient égal ou supérieur à une certaine 
valeur Po. 


b) X9 HO et XPISOR 
Ces hypothèses signifient que Xo vérifie la relation : 
— (41 + a: +as) <Xo<o 


Les figures 22 à 24 reproduisent différentes formes 
de la courbe représentative de F(x). La figure 22 
correspond au cas où Xo est situé entre deux racines; 
la distinction entre les figures 23 et 24 ne concerne 
que les valeurs négatives de F(x), et ne sera utile 
que dans létude du 4€ cas. 

D’après ces figures, nous voyons qu’il y a soit 
trois racines réelles et négatives, pour un pompage 
faible, soit une racine réelle négative et deux racines 
complexes conjuguées, à partie réelle négative. 
Dans ce cas, ne peuvent apparaître que des oscil- 
lations amorties, soit uniquement sur les fréquences 
1, fo et f3, soit également sur des fréquences 
décalées de part et d’autre de celles-ci. 


(fig. 25) 


On a alors h <"7r. "Les phénomènes sont analogues 
\ . . Le 
à ceux qui se produisent dans le 2€ cas (condition à). 


Le système oscille sur f1, fo et fs dès que l’on à 
PSP 


C) > ue) 


d2 
DEEE 
43 


4€ cas: 42 PEAR 


fin dé 


Le coefficient de x, au dénominateur de Eee) 
est alors positif. Quand x tend vers — co ou + co, 
F(x) tend vers + co. Les différentes possibilités 
correspondant à des valeurs croissantes du pôle 
Xo, donnent des fonctions F(x) identiques à célles 
du 3° cas, mais de signe opposé. Il suffira donc de 
considérer les mêmes figsres 21 à 25, en inversant 
le sens de l’axe des ordonnées. 


I 


Pour X = o, la fonction F(x) prend la valeur 
1 —h 

qui est négative quand h > 1 (Ko >10 tcas de la 

figure 25) et positive quand h < 1 (xo <o, cas 

des figures 21 à 24). 

Les figures 23 et 24 se distinguent l’une de l’autre 

par le signe des abscisses des extremums de F(x). 


Un des extremums peut avoir une abscisse positive 
si une racine de l’équation : 


dE (X) 
———— == () 
dx 
est réelle et positive. 
Cette équation peut s’écrire : 
I I I 
ai a» a3 b 
e . — oO, 
; 5 NS bx +c 
I — ES — ia = 
a! a2 a3 
ou : 
I I 1 I 
X + a: X + A2 X + a3 C 
b 
avec 
I h 
be == et Ci —-h 
a 3 a2 
On a une racine nulle si : 
b I I I 
— <F 2 > 


la quantité - est inférieure, dans ce cas, à chacune 


(e 
p 


des quantités A1, a2 et 43. Sidlonsait croire 


décroitra, en 
C 
X + — 
b 
valeur relative, plus rapidement que chacune des 


à partir de zéro, la fraction 


I Ë : . : 
fractions etc. Afin que l’équation soit 


X + a: 
vérifiée pour X >, il est nécessaire que, pour 


X=0o, la fraction du second membre soit supé- 
ricure à la somme des fractions du premier membre. 


Il faut donc que : 


b I I I 
“{| ++) 


G a] a? a3 
ID? \ il dé GO C A 
après la définition de Xo = — D” cela entraîne : 
I 
0e Sr 
1 l I 
FREE 


OUMERNCOTEr 


I I I I h 
ai a2 a3 a3 a» 
I I 
ELA Er + 
a] a 2 Ag" Ah es 
ne — ; 
ü ï 2 Eh + 
es + _ 
a] a 3 


Soit ho cette dernière quantité. Nous distinguerons 
deux possibilités : 


a) ni S Mye 
Comme nous sommes dans l’hypothèse où h est 


: : , ê1B _ 
inférieur à — , l’ensemble des deux conditions : 
a3 


A3 A1 + A2 a 2 
a  n <— 
An ++ ÀS a3 


es 
[S°] 


nécessite : 
A3 A1 + A2 a2 
< 


a Eli + @E a 3 


OÙ. 


1 Sr ER a2\? 
<a : 
ebon ele a3 


cela implique que a3 soit inférieur à A2 car, dans 
le cas contraire, on aurait : 


A2\2 de 

= 

a3 a3 
Les figres 24 et 25 représentent alors, en inver- 


sant le sens de l’axe des ordonnées, deux allures 
de la courbe représentative de F(K). On voit, 


de 
Eli ar @E 
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sur ces figures, que le lieu des points correspondant 
à la partie réelle des impédances complexes rencontre 
l'axe Oy au point-y = Po. 


Pour des valeurs croissantes de P, l'équation (28) 
peut avoir : 


— trois racines réelles et négatives, 

— une racine réelle négative et deux racines com- 
plexes conjuguées à partie réelle négative, 

— une racine réelle négative et deux racines com- 
plexes conjuguées à partie réelle positive dès que 
P dépasse une certaine valeur Po , 

— trois racines réelles dont deux sont positives; 
(dans le cas de la figure 24, pour une très forte 
valeur du pompage, une seule des trois racines 
réelles serait positive). 


Si l’on fait croître progressivement le pompage, 
il apparait, à partir de P = Po, des oscillations 
ayant pour pseudo-fréquences : 


0) [e] 

Bo Bo Bo 

Î1 + —, f2F—, f3 + — ; 
2T 2T 2T 


Si Pon continue à augmenter le niveau de pompage, 
le niveau des oscillations croît, mais le fonction- 
nement se stabilise au point P = P5 , c’est-à-dire 
que les fréquences d’oscillation ne varient pas. 
Par contre, si l’on établit brusquement un niveau 
de pompage très élevé (tel que P 5 P5), corres- 
pondant (fig. 24 et 25) à trois racines réelles dont 
une au moins est positive, il apparait des oscilla- 
tions croissantes dont les pseudo-fréquences sont 
Écalestanir 12e 15 P'diminue au furet à me- 
sure que l’amplitude de ces oscillations augmente. 
Il arrive un moment où les fréquences de ces 
oscillations se décalent de part et d’autre des va- 
leuts 11, fr," 15 “et se stabilisent'en prenant les 
valeurs correspondant au point P = P5. 


b) REA 


La valeur correspondante de Xo est définie Dar: 


OR RE ne 


I I il 


da] da» a3 


Comme nous sommes dans l’hypothèse où h est 
inférieur à a2/a3 , l’ensemble des deux conditions 
> © 

SHÉCIILE 


a3 A1 + 4» | 
h < — Si EAP 
A A1 + 43 
A2 : 
TEEN si de => Elo à 
a3 
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Les figures 21, 22 et 23 indiquent, à condition 
d’inverser le sens de l’axe des ordonnées, les allures 
de la courbe représentative de F(x). 


Désrquer 


ou, en d’autres termes, dès que P—P" 27, 
des oscillations à fréquences f1, f» et fs, prennent 
naissance selon le processus déjà rencontré dans 
le 2° cas (condition à). 


Résumé de la discussion. 


En général, il ne peut y avoir oscillation du système 
paramétrique à trois fréquences que si le coefficient 
P, caractérisant la réaction positive, est supérieur 
au coefficient P', caractérisant la réaction négative : 


PA 
Doi 


dans ce cas, des oscillations, à fréquences f1, f» 
et Î3, prennent naissance dès que l’on a: 


RE 


Cependant, si la largeur de bande de résonance 
du circuit à la fréquence f3 est inférieure à celle 
correspondant à la fréquence f>, ce qui se traduit 


par : 
A3 < A2, 
il peut, à partir d’un certain niveau de pompage : 


P=Ps, P'=hP, 


apparaître des oscillations dont les fréquences sont 
décalées de patt et d’autre des fréquences d’accord : 


Bo Bo 50 


; Î2 F —, f3 + 


2H 2 20TE 


li + 


La condition supplémentaire que doivent vérifier 
les différents paramètres s'écrit alors : 


AA Ne AA AE 
= Ah Re 
> Ai +R a hi + de 


condition qui comprend celles des différents cas 
déjà rencontrés : 2€ cas (condition b), 3° cas (condi- 
lion à), et 4° cas (condition à). 


4. Impédance du circuit d’entrée 


Largeur de bande 


L’impédance du circuit d’entrée des différents types 
d’amplificateurs paramétriques se déduit facilement 
de l’impédance isomorphe que nous venons de 
calculer. En effet, une fréquence voisine de la fré- 
quence d’accord f:1: 


f +Af, 
cotrespond à la pulsation isomorphe : 
pi= j(o1 +8), 
ACCRO = Tr II, et B=2xr AîÎ ” 


De même, au voisinage des fréquences d’accord 
f2 et fs, les pulsations correspondantes s’écrivent : 
p2=j(o2—6), ps=j(os +8). 

En portant ces quantités dans l’expression de l’im- 
pédance isomorphe, calculée dans le chapitre 
précédent, nous obtiendrons l’impédance du cir- 
cuit d’entrée en fonction du désaccord B entre la 
pulsation incidente et une des pulsations d’accord 
du circuit. La largeur de bande d’un amplificateur 
paramétrique pourra se déduire de cette impédance, 
du moins en première approximation (un calcul 
rigoureux demanderait de préciser la nature du 
couplage entre cet amplificateur et les étages 
classiques qui le suivent). Pour simplifier, nous 
déduirons ici cette bande passante de la variation 
de la tension de sortie aux bornes de la résistance 
de charge de l’amplificateur paramétrique, en fonc- 
tion de la fréquence, pour une tension d’entrée 
constante. Nous supposerons également que les 

pertes des circuits sont négligeables. 


Considérons un amplificateur paramétrique dont 
les signaux d’entrée et de sortie sont à la même 
fréquence (fig. 5): la tension de sortie, prélevée 
aux bornes de la résistance de charge R1, sera 
proportionnelle à l’intensité du courant qui parcourt 
le circuit et donc inversement proportionnelle au 
module de l’impédance de ce circuit en fonction- 
nement. Dans le cas d’un amplificateur de conver- 
sion (fig. 7), la tension de sortie, prélevée aux 
bornes de la résistance de charge R2, sera, en pre- 
mière approximation, proportionnelle à la force 
électromotrice paramétrique u2, qui est elle-même 
proportionnelle au courant 11 circulant dans le 
circuit d’entrée pour des systèmes à bande relati- 
vement étroite (hypothèse déjà faite précédemment); 


cette tension de sortie sera donc, là aussi, inver- 
sement proportionnelle au module de l’impédance 
du circuit d’entrée. 


Nous allons examiner les différents types d’ampli- 
ficateurs paramétriques possibles suivant les fré- 
quences d'accord du circuit et la fréquence d’entrée 
choisies; nous ne tiendrons pas compte de la 
fréquence de sortie puisque, dans tous les cas, 
comme nous venons de le voir, la tension de sortie 
ne dépend pratiquement que de l’impédance du 
circuit d’entrée. 


Amplificateur à deux fréquences 
f, et f, (réaction positive) 


Les expressions (24) et (25) nous donnent les impé- 
dances isomorphes correspondant à ces deux fré- 
quences. La symétrie des expressions nous permet 
de n’étudier que le cas des signaux d’entrée à 
fréquence f1, lPautre cas s’en déduisant par per- 
mutation des indices. 


En remplaçant p1 et p2 par les valeurs correspon- 
dantes, l’impédance d’entrée à la pulsation (1 + f) 
> 5 

Stécrits 


k2 LE (61 + £) (os — à] 


C1 = 21 É = 
4 US 


En introduisant les demi-largeurs de bande a1, 
ao et a3 des pulsations de résonance des circuits, 
telles que nous les avons définies dans le chapitre 
précédent, les impédances Z1 et Z> sont données 
par les relations : 


Puisque nous sommes dans l’hypothèse de bandes 
relativement étroites, la quantité B peut être négligée 
par rapport à 1 et w2, ce qui permet d'écrire 
limpédance du circuit d’entrée : 


409 


6 P 
#ni+ié) LÉ 
ai nf , 
PEINE 
a] a 2 
P s ï P 
en | Ur 
Ta nu) 


en introduisant le facteur : 


p k?2 L2 ©, &o 
ARLES 


qui caractérise la réaction positive du système. 

La partie réelle de l’impédance s’annule et devient 
négative quand P croit au-delà de 1, alors que la 
partie imaginaire reste toujours du signe de f. 


À la pulsation d’accord, limpédance prend la 
valeur : 


id (é: — P) : 
Comme le module de {; croit rapidement avec f 


dès qu’il y a une certaine réaction, caractérisée 
par Cispeuts'écrire au deuxièmesordre pres: 


à I R 
Gi Zn —P) + jpn (2 + = 


a] a? 


La demi-largeur de bande à 3 dB peut être définie 
par le désaccord de pulsation B1, tel que : 


RENE GR D)E 
ce qui se traduit ici par : 


Æ 1 —P 

ee 
+ 
a] a2 


D 1 { ) 
Quand P tend vers 1, le gain en puissance croit 


B 


I 
comme a =P} , €t la demi-largeur de bande décroît 
1 — 2 Le 
approximativement comme : 
1 —P A1 A2 
Be —(, p 
I I a] + a 2 


a] a 
Le produit du gain en tension par la largeur de 


410 


bande est donc sensiblement constant, comme 


dans un amplificateur à réaction classique. 


Pour obtenir une valeur donnée du facteur P, la 
puissance de pompage nécessaire est proportion- 
nelle au produit rirs. Comme a1 et az sont 
respectivement proportionnels à T1 et T2, le 
meilleur compromis entre la puissance de pom- 
page et la largeur de bande est obtenu lorsque 


a 1 42 


la quantité atteint sa valeur maximale, le 


em el 


produit a1a2 ayant sa valeur minimale, c’est-à-dire 
lorsque a1 = az. Etant donné la définition des 
coefficients de surtension du circuit aux pulsations 
OM NOLINE 


(Oo Le (2) 
—= - ] 


— , E 
22 (| GA ES 


larcondition a11— 42 péuriséctiies 


Q1 _Q2 


(Ok O2 


Amplificateur à deux fréquences 
f, et f3 (réaction négative) 


Les expressions (26) et (27) nous donnent les impé- 
dances isomorphes correspondant à ces deux 
fréquences. Leur symétrie nous permet, ici encore, 


de n’envisager que le cas de l’entrée à la fréquence f1 . 


En remplaçant p1 et ps par leurs valeurs, l’impé- 
dance du circuit d’entrée s’écrit : 


= fe EC SRE 


+ VAW/E 


ou, avec les mêmes hypothèses simplificatrices 
que précédemment, et en introduisant le facteur 


DS 
P'— k Lie ©; 


qui caractérise la réaction né- 
A Til3 


gative du système : 


| \# 
' 


La partie réelle de cette impédance est toujours 
positive, mais la partie imaginaire a le signe de 
5 lorsque P’ est faible, et le signe contraire quand 
le niveau de pompage est assez élevé. 


À la pulsation d’accord, l’impédance prend la valeur : 
Tr (x + |) s 


Si le produit a1 + P' est très inférieur à as, l'impé- 
dance peut s’écrire : 


È 

a ÆnG+P)+iB—, 

a 

et la demi-largeur de bande à 3 dB, définie par : 
EDEN Tr EP), 

est approximativement : 


Bi AÆ(1+P'hai. 


Lorsque le fonctionnement atteint son optimum, 
P” prend la valeur 1. L'expression de la largeur 
de bande indiquée ci-dessus n’est alors valable 
que si a3 est très supérieur à A1 , ce qui constitue 
le cas général car fs doit être très supérieur à f1 
si lon veut obtenir un gain appréciable. 

Dans Phypothèse où a1:P' est de l’ordre de 
grandeur de a3, l'expression de € a la même 
forme que celle de l’impédance de deux circuits 
fortement couplés. En effet, quand |B| croît, || 
peut décroître, passer par un minimum, puis 
croître enfin quand le facteur réactif devient prépon- 
dérant. Cette variation est celle de limpédance 
de deux circuits couplés au-delà du couplage 
transitionnel. 

Tout se passe donc comme si un deuxième circuit 
à fréquence f1 était couplé progressivement au 
circuit initial, au fur et à mesure que l’on fait croître 
le pompage. Dans ces conditions, le circuit initial 
— dont la demi-largeur de bande à 3 dB est ai — 
est amorti, et sa largeur de bande croît progressi- 
vement, mais dans une proportion bien moindre 
que dans le premier cas envisagé. 

Si le système fonctionne au niveau DR Rene 
demi-largeur de bande, qui serait 2 a1 dans l’hypo- 
thèse a3 > a1 , est comprise entre ai et 2 & 
dans le cas contraire. 

Pour obtenir le meilleur compromis entre la puis- 
sance de pompage et la largeur de bande, il y a, 
ici aussi, intérêt à rendre a3 voisin de a1. 


Amplificateur à trois fréquences 


PARLER 


Entrée à fréquence f, . 


59 2 : nn \ 2 
L’impédance isomorphe s'écrit, d’après l'équation 


(19) : 


’ ile ri PC 
ht (+12) - : : 
a1 . B no 
il — Ji — 
2 a3 
#ÆA1+j8B:, 
avec : 
EP 12) 
AIT. — _ Ho nl 
l < _ ï . 
a5 3 
IP p7 
Br: ie + Es = “ ë 
a] a» 2 a3 se 
a5 a5 


À la pulsation d’accord, l’impédance prend la valeur : 
rt —P+P. 


Si l’on réalise les conditions d’une réaction nulle 
et d’un fonctionnement stable : 
P' = P et AS —1\d®? 


) 


Pimpédance se réduit à : 


/ (3 
@ = 7; = Pi (: ++ 


ad] 


L’impédance du circuit d’entrée est alors indé- 
pendante du niveau de pompage. La demi-largeur 
de bande à 3 dB est constante et égale, en première 
approximation, à à 

Dans le cas général, en supposant |f| inférieur 
amasmet 43, les expressions, donnant, A7 et B: 
se réduisent à : 


A: De T1 ( — P LE P°) > 
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D’ 
Lorsque le rapport P —h est inférieur à 1, A1 


peut tendre vers zéro, quand P tend vers et 
1 —h 


Nous avons affaire alors à un amplificateur à réac- 


tion positive. Sa demi-largeur de bande à 3 dB: 


est donnée approximativement par : 


1 Pi Pi: 
I P Pi 


+ 
a] a 2 a 3 
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I 
he 
P — P' tend vers 1, la bande passante varie 


Quand P tend vers c’est-à-dire quand 


comme (1 — P + P') et le produit du gain en 
tension par la largeur de bande reste constant. 
Dans le cas où h est supérieur à 1, amplificateur 
est comparable à un amplificateur à réaction néga- 
tive. Sa largeur de bande croît en général quand 
on ‘augmente le pompage. 


Entrée à fréquence f, . 


L’impédance isomorphe conjuguée s'écrit, d’après 
l'équation (20) : 


Z5 .  K212 2 
LEURS A — (+) 
7 K?L£ P1 Pa 4 7 RE 
ile— = 
A7 
À la pulsation : 
On mOi B = (92 — 6 k 


l’impédance du circuit d’entrée vérifie la relation : 


B rl 16e 
T1 (+ — 

a 16 B 
> Û FU er 
n (— 8 1 ] 

CHE (+12) n rP’ 
1H (+; | + 

a] D 

Er — 

3 


En supposant |B| inférieur à a1, a: et as, on obtient : 


Ê 


DES Ë es 


a a2 a 3 


Dani | 
a 


Pour une pulsation w2 + f, l’impédance du circuit d’entrée est égale à: 


G(+B=6(- 


DEC RME. 


AVEÉCE 
Ve min. | 
1 + P' : 1 + P° 
= ee I Lo D PP) RE 
Rue do a ao a 3 PEN a 3 … 


nue | BP I p’ I PES: 
1 + P' LE ] ee à 
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: ; : : : 1 
Voir un gain qui tend vers l’infini quand P tend vers = . 
1 —h 


ans ces conditions, A> tend vers zéro, et B2 tend vers : 


ro I PR | 
1+P' Être a 3/0 


a demi-largeur de bande à ; dB est donnée approximativement par : 


1 —P+P 
ï Ê PA 
e 
a1 a2 a 3 


c’est-à-dire par la même expression que dans le cas de l’entrée à fréquence f1 . 


Entrée à fréquence f, . 


L’impédance isomorphe s'écrit, d’après l’équation(21) : 


3 k212 : 3 
an 
KL DID: 4 7 


B me 1 A ad 
Fe DE) È , B 
ad] 0. |? ? 
re) Lie Sn a3 
&@#rf1+ie) na e 
nt ( ] | 7 
de ee 


Cs T3 ( +] =] 


4 As + j6Bs > 


Nous sommes en présence d’un amplificateur à réaction positive. Si h est inférieur à 1, nous pouvons 
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avec : 


Lt IEEE PA 
Paper M 
l'3 ù — IP 4 IP I P P’ dm 20 © oi LÀ É I 
Fa I — | À | da] a 2 a 3 1 P a] a? 
é T3 — I PASS; : ( : P) | 
1 Pr Per D Pa a3 


L’amplificateur est à réaction négative pour P < 7, 
et à réaction positive pout P > 1. 


Pour un pompage faible, les quantités A3 et B3 
sont positives : 


A3 Le 1 0 


' 
R ren 
43 


À partir d’un certain niveau de pompage, P tendant 
vers 1, A3 reste positif et B3 devient négatif. 

L’impédance 3 est alors analogue à l’impédance 
d’un circuit bouchon au voisinage de son accord. 


Quand P est voisin de 1, A3 et B3 tendent vers 
Pinfini, mais ils ont des signes opposés, et la demi- 
largeur de bande correspondante est égale à : 


P’ a] d42 
Bs Z Ed — 
12 ( I fi \ | | Er SE 8e 
. | (l {l 
[1 —P \as a 
quantité qui s’annule pour P = 1. 


Dés sque Prest/supérieur air, AS Prendhlensiene 
de BE duirestenesatie 


Quand P reste compris entre 1 et (1+P"), B3 
ne peut devenir négatif que si l’on a: 


> P’ (- : 
a 


= 


a 3 


ce qui implique, puisque (P — 1) est inférieur à 
la fois à P et à P”, que a3 soit inférieur à a2. 


Dans le cas général, B3 est encore négatif quand | 


P tend vers Et AS NEC. 


I — 


Au voisinage de cette valeur de P, qui constitue 
le seuil d’auto-oscillation du système, la demi-largeur 
de bande est donnée approximativement par : 


— JE 
Bs | 2 P+ | 
1 P PS 
Re 
| A] d 2 a3 | 


c’est-à-dire par la même expression que dans le 
cas des entrées à fréquences f1 et f2 . 


5. Bruit des amplificateurs paramétriques 


Considérons un amplificateur classique, par exemple 
à tubes, d’impédance d’entrée R et de résistance 
équivalente de bruit Re, connecté à une source 
de résistance interne p (fig. 26). 


Le bruit de l’ensemble peut se décomposer comme 
suit : 
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1) le bruit de la source que l’on peut représenter 
pat le bruit d’une résistance égale à o, portée à 
température T'; 


2) le bruit propre de l’amplificateur, lorsque son 
circuit d’entrée est en court-circuit, représenté 
par le bruit d’une résistance équivalente Re à tem- 
pérature ambiante To ; 


3) le bruit supplémentaire de l’amplificateur quand 
l’impédance du circuit d’entrée n’est pas nulle. 
Ce bruit, qui tient compte de celui de la résistance 
d'entrée R, peut être représenté par le bruit d’une 
résistance égale à R, portée À température T”. 
Il est généralement négligeable dans le cas des 
tubes à vide mais il peut devenir très important 
dans le cas des transistors. 


Quand on intercale un amplificateur paramétrique 
entre la source et l’amplificateur classique, la résis- 
tance R est la résistance de charge de l’amplifica- 
teur paramétrique et les différents bruits deviennent : 


1) le bruit de pb, comme précédemment; 


2) le bruit de Re, dont l’importance est diminuée 
dans le rapport du gain de l’amplificateur para- 
métrique ; 


3) le bruit de R, dont l’importance diminue dans 
un rapport qu'il convient d’étudier pour chaque 
type d’amplificateur paramétrique; 


4) le bruit dû aux pertes des éléments du circuit, 
représenté par le bruit des résistances de pertes à 
la température où sont portés ces éléments, par 
exemple To ; 


s) le bruit engendré par le dispositif de pompage 
du fait des fluctuations erratiques superposées à 
la modulation sinusoïdale de la réactance. Ces 
fluctuations peuvent introduire du bruit à des 
fréquences voisines de f, , ainsi que de Î1, f: 
et Îs par intermodulation avec les signaux mis 
en jeu dans l’amplificateur; 


6) le bruit engendré dans la réactance variable 
sous l'effet des courants qui la traversent et dela 
modulation, bruit qui peut avoir des composantes 


voisines de f1, f2 et f3. 


Les points (1) et (2) ne nécessitent pas de commen- 
taires plus détaillés. Remarquons, en ce qui concerne 
le point (5), que le bruit au voisinage de la fréquence 
de pompage fn peut être éliminé par filtrage et 
que les bruits au voisinage de Î1 Mio etits n'appa- 
raissent qu’en présence de signaux d'entrée; il 
s’agit donc là de bruits de modulation qui n’aflectent 
guère le rapport signal sur bruit de l’amplificateur. 
De toute façon, l'importance de ces bruits peut 
être réduite par l'introduction d’un filtre à bande 
très étroite, centrée sur fn , entre le générateur de 
pompage et la réactance variable. 

En ce qui concerne le point (6), il semble, dans 
l’état actuel des connaissances, que ce bruit n’est 
à considérer que dans le cas de certains amplifi- 
cateurs à faisceau électronique [5], ainsi que dans 
le cas d’amplificateurs utilisant la modulation de 
ferrites non saturés, (par suite de l’eftet Barkhausen). 


OM) RAA 


Fig. 26. Circuit d'entrée d’un amplificateur classique. 


Ce bruit dépend uniquement du phénomène mis 
en jeu pour obtenir une réactance variable, et de 
la technologie de réalisation de cet élément. 

Il reste à examiner le bruit apporté par les résis- 
tances de charge et les résistances de pertes de 
amplificateur paramétrique. 

Dans ce qui suit, nous utiliserons toujours le même 
mode de notation : les indices 1, 2 et 3 se rapportent 
à des grandeurs caractéristiques du système quand 
il fonctionne au voisinage des fréquences f1, 
Po — li cts — 1, Li. Nous introdui- 
rons, en plus de la température ambiante To, 
qui caractérise la température de bruit des résis- 
tances de pertes des circuits, les températures Ti, 
T> et T3 des impédances de charge ou des impé- 
dances internes des sources fonctionnant aux 
fréquences f1, fo et f3, respectivement. 


Amplificateur à deux fréquences 
f, et f,. à réaction positive 


Amplificateur à résistance négative. 


Le schéma équivalent est celui de la fgwre 5. À la 
fréquence f1 , les bruits sont engendrés directement 
par p1 à température Ti tR ia temperature 
et r1 à la température To. 


A la fréquence f2, les bruits sont engendrés par la 
résistance de pertes r» = ro à température To = To. 
Calculons la tension de bruit venant de r2 , réinjectée 
dans le circuit à fréquence f1 par amplification de 
conversion. 


La tension de bruit 2 de r> est définie, pour une 
largeur de bande B de lPamplificateur, par : 


E'i= 4 K Te To DB : 
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D’après l’impédance du circuit à fréquence 2, 
cette tension engendre un courant : 


EE 
7 


et, par conversion de fréquence, un courant I; de 
fréquence f1. L’amplitude de ce dernier courant 
se calcule d’après l’expression (8) en inversant les 
indices 1 et 2, puisqu'il s’agit alors d’une ampli- 


fication de conversion dans le sens f2 vers fi: 


Ce courant pourrait être produit par une f.é.m. 
en série dans le circuit : 


E; =nm(G-—Pl 
OÙ 


(OR - 
EF; PRIS r1B: 


O2 


A 
Il 


cette expression correspond à la tension de bruit 
d’une résistance Pr: égale, en module, à la résis- 
tance négative introduite par le fonctionnement 
de lPamplificateur, Pri étant portée à la tempé- 


rature ie To. Si l’on définit le bruit d’une résistance 
O2 

négative comme étant le bruit d’une résistance 

positive de même module, à la même température, 

les divers bruits mis en jeu dans l’amplificateur 

peuvent être représentés par ceux des différentes 

résistances du circuit à fréquence fi : 


e1 : résistance interne de la source à la tempé- 
ratute T1, 

R: : résistance de charge à la température Ti, 

ri : résistance de pertes à la température To, 


— Pr: résistance introduite par le fonctionnement 
de l’amplificateur, portée à la température 
Gi 
Te. 
O2 


Dans le cas où Ri1 = p1 et si l’on suppose les pertes 
faibles (c’est-à-dire r1 voisin de 2 01), le facteur 
de bruit du système peut s’écrire : 


Ti r{ To O1 To 
F ii + ne 2 NS + 2 [D — = 
de Hoi Dr 


O2 AÈ 1 
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Dans le cas où l’on emploie un circulateur, on 

eut considérer, en première approximation, que 
le bruit de la résistance de charge est négligeable 
puisque celle-ci ne «voit » pas, à ses bornes, un 
circuit comportant une résistance négative et que 
son bruit, dans ces conditions, ne se trouve pas 
amplifié. Il reste alors dans le circuit : 


o1 à la température T1, 
ri à la température To, | 
— Pr (2 —Pphisitles pertes sont bles) RASE 

, 0)] 

température — T2, 
G)2 
dote 
oo E 1 T2 


ù T5 0 
F RE ME T 
En 01 Tr ü o2 T1 


L'utilisation d’un circulateur diminue donc nota- 

blement le facteur de bruit de l’amplificateur. 

Notons également l'intérêt de disposer d’une 

fréquence f2 bien supérieure à f1, puisque le 

terme de bruit du circuit accordé sur cette fréquence 
fi 

est proportionnel à — 


2 


Amplificateur de conversion. 


Le schéma équivalent de l’amplificateur est repré- 
senté sur la figwre 27. La tension de bruit E: de 
la résistance de charge R2 est telle que : 


E'2=4KTR:B" 


Comme cette tension est en série dans un circuit 
comprenant R2 , rs et une résistance négative 
— Pr2, la tension aux bornes de la résistance R>2 
esthécalen;: 


< AVEC. la = NE 


US # ——— EF; si Ta < Ro. 


Nous négligerons le bruit de la résistance rs qui 
est supposée bien inférieure à R2 (ce qui est raison- 
nable car ce bruit n’est qu’une fraction de celui 
introduit par la résistance de charge, qui n’est. 
lui-même qu’une fraction du bruit total). D’après 
(8), l'intensité 11 qui produirait la même tension 
de sortie [5 r2 serait telle que : 


ce qui correspond à une fé.m. E{ , en série dans 
le circuit d’entrée, telle que : 


APR Tr 
O2 


1 A . 2 , . 
E{ peut donc être considérée comme la tension 
de bruit de la résistance — Pr: portée à la tempé- 


O1 L à = É 
rature — T2. Le facteur de bruit de Pamplificateur 
O2 


aura donc ici la même expression que celui de 


l’amplificateur à circulateur du paragraphe pré- 
cédent : 


. Milo 1 To 
le a = 
Tu ©2 Ti 


Amplificateur à deux fréquences 
f, et f;. à réaction négative 


Le schéma équivalent de l’amplificateur est repré- 
senté sur la ffgsre 28. La tension de bruit E; de la 
résistance de charge R3 est telle que : 

F2 4K 1: R:B 
En fonctionnement, il apparaît une résistance 
positive P'r3 dans le circuit de sortie; la tension 
de bruit aux bornes de R3 est alors : 


; R3 | : 
Us = E;: E —= nn : avec T3 — R3 + 116) 
Us Z E3 ss ; si INA, RM ne à 
1 + P’7 


Nous négligerons le bruit de la résistance de pertes 
r;. D’après (ro), l'intensité 11 qui produirait la 
même tension de sortie serait telle que : 


CORTE ENS 
< 3 < 
w3 T1 12 (1 + P”} 


— P 


— 
S 
MN 


d’où la tension équivalente E; dans le circuit 
d’entrée : 


Pi 


Fes 27, 


UE TIRE 
Dé Pe Nr 


(EMI) 
! 1 7 
PAIE TD 


Les bruits mis en jeu dans l’amplificateur se ramènent 
donc à ceux des résistances : 


D 


p1 température Ti 


r1 à température To 


+ P'r1: résistance introduite par le fonctionne- 
ment de l’amplificateur, portée à la tempé- 
@] 


ne — Ts : 
O3 


En supposant r1 # p1, le facteur de bruit du sys- 
fème peut. s'écrire;: 


r; To O1 T3 
F LÉ mt DZ En RE ee à 
ir 01 ik O3 1: 


Fig. 28. 
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Amplificateur à trois fréquences 


Ve retil, 


Entrée à fréquence f,. 


Le schéma équivalent est représenté sur la fgwre 29. 
La sortie peut se faire soit à la fréquence f1 (la 
résistance de charge étant alors R1 égale à la 
résistance interne de la source p1 et isolée de celle-ci 
par l’emploi d’un circulateur), soit à la fréquence 
Î2 ou à la fréquence Îf3, la résistance de charge 
étant alors R2 ou R3. 

Nous supposerons, comme précédemment, les 
pertes faibles, ce qui permet de simplifier les calculs 
et de négliger le bruit introduit par les pertes du 
circuit de sortie. 

Les calculs montrent que l’expression du bruit est 
la même si l’on choisit comme fréquence de sortie : 
Î1 (en employant un circulateur), f ou f3. Faisons 
le calcul dans le cas où l’on sort, par exemple, à 
la fréquence >, sur une résistance de charge R>. 


Bruit dû à Ro 


La tension de bruit aux bornes de Ro est PAIE 
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D’après la relation (8), cette tension de sortie 

. A C LA ! ve 
pourrait être produite par une fé.m. E; placée 
en série dans le circuit d’entrée : 


E'2= (1 P+P'} 212 


G—P+PYoirs EI 


P O2 T1 ro) 
O1 T1 9 
=P E’2 
O2 T2 
G] __— 
AE EE EEE he 
O9 


ce qui correspond au bruit d’une résistance Pri 
O1] 


a téMperitUtres 1e 
G)2 


Bruit dû à T3 


La tension de bruit E3 de la résistance r3 engendre 
UHACOUTANTE 


d’après la relation (14), il lui correspond un courant | 
[1 dans le-circuit d'entrée, “relhquer | 


DE S. s 
(i = Pi CONTE fs] 127 = 
rä (: + ) 
1 —} 
1 E”2 


(3 rirs (1 — P + P"? 
courant qui pourrait être produit par une f.é.m. : 
EE Ge PAP) rit 

OU 
FSI, 
O1] 


— 4 K T3r1B 
O3 


— P' 


2 


ce qui équivaut au bruit d’une résistance P'r1 à 


: CDI 
température — T3. 
«3 


Comme la résistance introduite par le fonction- 

nement de l’amplificateur, dans le circuit d’entrée, 
, \ 

est égale à (P° — P)r:, tout se passe comme 

si, en ce qui concerne le bruit, cette résistance se 

décomposait (fig. 30) en : 


— une résistance négative — Pri à température 


— une résistance positive Péri température 


O1 
— T3. 
O3 


Le facteur de bruit de l’ensemble est alors : 


Entrée à fréquence f, . 


Le schéma équivalent est représenté sur la figsre 31. 
Calculons le facteur de bruit en supposant que les 
signaux de sortie sont à la même fréquence fo 
(par l'intermédiaire d’un circulateur). Les différents 
bruits de l’amplificateur proviennent de r2, ri 
ÉMrs poticessaux températures, To , T1 et Ts, 
respectivement. 


Bruit dû à T1 
D’après l'expression (8), et en tenant compte de 
limpédance (1 — P + P'ri du circuit à la 
fréquence f1, la tension de bruit E1 de r1 produit 
Hnicoueuit le, 4 14 fréquence. f2, tel que: 
Oo Tr] EX | 

: D 
GT Te — PAP? 


ce courant pourrait être produit par une f.é.m.: 


JP O2 lo 


RD) oi 


P G)2 Me 
ES TR ir iete 
(r + PS GO) 
ce qui correspond au bruit d’une résistance 
P 
(+ P) 


Fig. 30. Circuit d'entrée de l’amplificateur à 3 fréquences 
(entrée à la fréquence fi). 


Sur ce schéma sont indiquées les températures de bruit de la 
résistance interne p, de la source, des résistances introduites 
par le fonctionnement et de la résistance r’, représentant 
les pertes. 


OË 
portée à température — T: 
O1 


Bruit dÂ à 3 


D’après (15), la tension de bruit E3 de rs engen- 
dre un courant : 


P P LEZ 
DE — 
x — 1? ï — |? P 
ra (1+ —5) 
P E; 
S n = Par À" pa 


Fe Se 
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Ce courant pourrait être produit par une fé.m. : PMP PiPé 


M+PR (+PT 


2 


| 
Î P 
Sn 


\t He TN 
D 
oo i E : 
= 5) mL) 
Ta 1 + Ï 
d’où : 
r'2 COR 
É"2 = — 5) 4 K l'3 ro B 
£ if 1 + : 
“hi Fig. 32. Circuit d’entrée de l’amplificateur à 3 fréquences 
E”2 SE Fe (entrée à la fréquence f2) 
Or 
MER ST RENIGE : 
di Ge Eh O3 L Sur ce schéma sont indiquées les températures de bruit de la 
: résistance interne p, de la source, des résistances introduites 
puIsque : par le fonctionnement et de la résistance r’, représentant les 
ertes. 
p O27T3 P 
P’ D O3T>2 


2» correspond au bruit d’une résistance 


AE 
RER ST 
(1 + P°> 

O9 


portée à température — T3 
O3 


Nous pouvons donc établir le schéma équivalent 
de lamplificateur (fig. 32) en décomposant la 


P 
a 12° 


le fonctionnement de l’amplificateur, en deux 
résistances négatives 


résistance négative : — -T°, introduite par 


IF Ê \ 2 o2 Er 
Une 3 — = 5 * lo à température — L: 
G + PR P Dieu 

à PP4 O9 , 
Autre ps ‘2? À température IEP 

( + ) G)3 Fig:033: 

Le facteur de bruit s’écrit alors : 

lo L'o P [OP] l'; 12 12 (op La 


F De I = RE de CE — —, 


. — = Ge ne ; 
pe Lo (1 + PT ©1 To (1 + P) ws To 


Dans le cas où la fréquence de sortie de amplificateur est f1 ou f3 
figure 32 ne demeure valable que si l’on consi 
circuit de sortie et non les tensions aux born 


e Ja le schéma équivalent de la 
dère qu’il définit les courants de bruit circulant dans le 


es de la résistance de charge. Nous pouvons voir, par 
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> à 2 . . . 
nn dans le cas d’une sortie à fréquence fi , que la tension de bruit due à R1 (tension prélevée aux 
ones de cette résistance) est proportionnelle, entre autres, à lPimpédance (P' — P)r;1 présentée par l’am- 


plificateur. La composante de bruit due à R1 doit donc comporter en facteur le terme (PE P)EthonrbRs 
le terme P comme ci-dessus. 


On montrerait aisément que, dans le cas d’une sortie sur cette fréquence f1 , le facteur de bruit 


devient : 
‘ ro To (PP) 02e: PPS ENS 
FHi+ —— + ee. LE 
c2 Lo I O1 (x + PO O3 To 
> : US o3,, 
et que, dans le cas d’une sortie sur fs, on a: portée à température — Ti. 
O1 


PR mot PioiTs Bruit dû à vo 


p2 T2 EP w1 To 2 bp Sa le 


D’après (13), la tension de bruit E5 de ro engen- 


Dans ces deux cas, il n’est plus possible de repré- dre un courant : 
senter le bruit de l’amplificateur par le- schéma 
de la figure 32. 1 4 Es 
3 = 
1 + P' P 
Cod lhit ee P’ 
I 
Entrée à fréquence f, . 
je n [72 
Le schéma équivalent est représenté sur la figyre 33. De. ; 
Calculons le facteur de bruit en supposant que les É 
signaux de sortie sont à la fréquence fs, et que + 7 
en CHculateut. ce courant pourrait être produit par une f.é.m. : 
. AES D 
Bruit dû à T ; Ï 
ï Ei=nite |; 
’ s y > 
D’après l'expression (10), la tension de bruit E; To 
de r1 engendre un courant 1; à la fréquence f3 , . Pin 
tel que: He ( 4 KT2r3B 
* ; È ro \1 — P L 
: T9 
Hs / GE El : ° 12 87 G) 
Re papa: Gb 
CO TITS AU (ï —= cts ) (i — Pÿ (9 É 
ce courant pourrait être produit par une f.é.m. : D: pp 
r r 
a —————— 3 —— 
p' = US 
E3 = Lrs [1 + —|) ; 
1 — P 
d’où 
D’ Se 
a ee ; More 
DE D\2 moe Al 
Go ex ve 
P' 3 … 
= HIS DE 
) 9 
(r = || je O1 
Fig. 34. Circuit d'entrée de l’amplificateur à 3 fréquences 
£, correspond au bruit d’une résistance (entrée à la fréquence fs). 
Sur ce schéma sont indiquées les températures de bruit de la 
P' résistance interne p, de la source, des résistances introduites 
[5 par le fonctionnement et de la résistance r’, représentant 
(Gi — RE LE les pertes. 
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2 2 
PERFORMANCES DES DIFFÉRENTS TYPES D AMPLIFICATEURS 


3 | 5 
Types d'amplificateurs | Gi; | F3 | LED 


D 


Cntreent L Di 0 
{ = JUS R == T 0 | 
sottie f: G —P} Ï (e1 + 1) 2e 
irculateur | 
Accords Eoene HR ) | - | | 51 de 
sur entrée Îi 1 + P\?2 mor “1 in (1 SR. 
f: sortie fi sp f a. 1 2 
et (avec circulateur) | ; 
a | : | > 3 
entrée Î1 | A l | Pen P o1 lg 
sottie Îo @1 (1 — P} | Ga 
| | 
LA 1 | ' | 
CRLTEE Î 1 O3 P | 57 [C0 3, Se 
Accords sortie {3 | À + a+P} | = I 21 me À 3 . x p') S: 
RÈE (cas général) | : | _—__ 1 
fi : | si d3 > P’ Ô: 
ss entrée Î: 3 1 T. 
s sortie Î3 | — + p1 ils 
Î3 / | (ox! 0)3 
(P'= 1) | | 
—————— | 
| ; > | (oO | à Cite 
éntréenr sortie de 4 P | — P bp: Te 
| O1] | (oO : 
 — 3 | di 
ce P Fe | “ , | O3 | 5 G)1 T 
ds = d | sortiefs | y À Per RTE 
| | O1 O3 
3 k | O2 12 1 > O1] 
rds | entrée f1 | sortie fo _. — Po: — 1 
Accord 4 D EPP \ Ge 
sur (cas . | =. = | 
or ES | O3 Ï | ; Gare 
général) | sortie fa 4 . —S + P'p1 — T3 
f: Oimti= Pi Po) OË | 
= ——— —— | — - = 5ÿ7 
_ P | P w CHE 
fo : + on 2 TC ie D’ 
à entrée {> sortie f: : _ ——— | —- —— p2 1 I je l 
Le (1 — P + P || ( + P @] = JE —— — 
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ef 63 P P’ | ID JE" 9 T. | 
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entrée {3 | sortie Î] = — Cr 1 
| : O3 (r = P + R )2 (1 = Pÿ£ 1] 
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sortie fo 4 


D D an Fri 


G:; : gain d’insertion; 

R: : résistances introduites dans le circuit d’entrée par le fonctionnement de Pampli- 
ficateur ; 

Ts : températures de bruit des résistances R, : 

ÿ : valeur approximative de la largeur de bande; 

fo, Î3 : fréquences de battement En EU CE 

P P’ . 


: facteurs de réactions positive et négative, proportionnels à la puissance de pompage; 
En > in; În€t Ôn : représentent respectivement (pour une fréquence d’accord f, du citcuit) : la 
résistance interne d’une source, la résistance de charge, la température de bruit 
de ces résistances et la largeur de bande de la résonance du circuit à cette fréquence. 

On suppose, dans ce tableau, que les pertes sont négligeables. 


E’ y » Ze 
3 Cotrespond au bruit i i i 
) d’une résistance introduite par le fonctionnement de Pamplificateur, 
en deux résistances : 


PP? 
NUE » 
) I à RTS | A / O3 rp 
une positive eo. rs à température — T;, 
—. 3 ne. 2 
portée à température — T:. È 
GO: 
2 P P’ 

5 . | l’autre négative — = « la à température ar. 
n obtient le schéma équivalent de la figwre 34 ÉRTS CPS 
Le 

où l : : si Ë i 

on a décomposé la résistance sy LE Le facteur de bruit s’écrit donc : 
Ts To P' O3 T PIRE O3 To 


hr  — + er 
03 L3 (1 En te 1 L'3 (1 au Ps Go V3 


Comme dans le cas précédent, ce facteur de bruit est différent si la sortie se fait à la fréquence f1, ou 
à la fréquence f2. | 


On montrerait aisément que, dans le cas d’une sortie sur f1, il s’écrirait : 
T3 To (P' — P} ©3 Ti PEPGSETS 


Fxri+—— ; Que à 
— 5 
03 L3 o1 T3 (i É}s o2 T3 


Fu 


et que, dans le cas d’une sortie sur f> , on aurait : 


rs To 1 &3 li P w3 T2 


F#1+ F += 


03 Ta P' ©] 1 P'’ we Ta 


Il n’est donc plus possible, dans ces deux cas, de représenter le bruit de Pamplificateur par le schéma de 


la figure 32. 
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Noise in parametric 
amplifiers 


PA KPALTEN 


BELL TELEPHONE LABORATORIES 
MURRAY HILL, NEW JERSEY 


Summary 


The purpose of this paper is to present a simplified noise-theory which 
may be applied to different types of parametric amplifiers operated 
under a variety of conditions. The method of calculation is based on 
the equivalent cireuit and equivalent negative conductance as used by 
Heffner and Wade. Simplification in calculation is obtained here by 
considering the equivalent conductance as a noise-source at a proper 
thermal temperature. 

Noise figures of the transmission and reflection types cavity-para- 
metric-amplifiers are reviewed. The calculation is then extended to the 
frequency converter and the traveling wave type of parametric am- 
plifier. Single sideband and double sideband operations are analyzed. 
In comparing the noise figure of the parametric amplifier with that of 
the #45er, we find that noise from the idling channel and that due to 
spontaneous emission may be expressed by a same mathematical 
expression under usual assumptions. 

Finally, noise-performances of ferromagnetic, diode, and electron-beam 
parametric amplifiers are studied. The discussion also includes the 
broad principles of operation of those devices as well as their important 
progress made in recent years. The paper is prepared as a review and 
also as an introductory note for those who are not familiar with this 
new and fast-moving field, 


Le bruit dans les amplificateurs 


paramétriques 


P.K. Tren 


BELL TELEPHONE LABORATORIES 
MURRAY HILL, NEW JERSEY 


Sommaire 


On présente une théorie simplifiée du bruit, qui peut s’appliquer à 
divers types d’amplificateurs paramétriques fonctionnant dans des 
conditions différentes. La méthode de calcul est établie en partant des 
concepts de “circuit équivalent ” et de ‘ conductance négative équi- 
valente”” utilisés par Heffner et Wade. On simplifie les calculs en 
considérant le bruit comme provenant de la conductance équivalente 
portée à une température convenable. 

On détermine les facteurs de bruit des amplificateurs paramétriques à 
cavité du type ‘ à transmission ” et du type ‘à réflexion ”. Le calcul 
est ensuite étendu au convertisseur de fréquence et à l’amplificateur 
paramétrique du type ‘ à ondes progressives ?”. On étudie également le 
bruit dans le cas d’une fréquence d’entrée unique et dans le cas de 
deux fréquences d’entrée. En comparant le facteur de bruit de lampli- 
ficateur paramétrique à celui du #a45er, on constate que le bruit pro- 
venant du circuit auxiliaire (/d/e circuif) du premier et celui dû à 
l’émission spontanée dans le second peuvent s'exprimer, avec les 
conventions usuelles, par la même relation mathématique. On étudie 
enfin les caractéristiques de bruit des amplificateurs paramétriques des 
types ferromagnétique, à diode, à faisceau électronique. On discute 
les principes généraux de fonctionnement de ces dispositifs et on 
mentionne les progrès importants réalisés dans ce domaine depuis 
quelques années. 


(Sa | 


1. Introduction 


In a communication system, it is the noise generated 
in the amplifier which ultimately limits the sensiti- 
vity of a receiver. The study of low-noise amplifiers 
has long been one of the major research activities 
in microwave electronics. Early traveling-wave 
tubes had à noise figure of 20 to 30 decibels. The 
noise figure was later reduced to 6 to 10 decibels 


by using a velocity-jump scheme [1] in the gun. 


region. Lately a noise figure of about 3 decibels 
(between 2 and 4 kMc/s) has been reported by 
Currie [2] of Hughes Aicraft Company using à 
specially designed gun. Despite constant eforts 
of vacuum tube engineers, the noise figures of the 
traveling-wave tubes are still considerably larger 
than those obtained by two new microwave devices, 
the waser and the parametric amplifier. À ruby 
traveling-wave waser reported by  DEGRASSE, 
ScHuLz-Dugors and Scoviz [3] of the Be// Telephone 
Laboratories, has à noise figure of 0.16 decibels at 
6 kMc/s. À parametric amplifier using gallium 
arsenide point-contact diode, has recently been 
reported by UENOHARA and SHARPLESS [4] also of 
the Be/! Telephone Laboratories, with à noise figure 
of o.3 decibel at 6 kMc/s for double sideband 
operation. 

In this paper we shall review important noise- 
calculations of parametric amplifiers and compare 
them with those of the waser. Noise performances 
of different types of parametric amplifiers will 
be analyzed to show what has been accomplished 
in the past and what will be the future trend of 
these important devices. 

Before coming to the details of more specific 
topics, a brief survey of various noise-sources in 
different types of microwave amplifiers is in order 
to provide à broad background of the subject. 
In an over-simplified picture, a microwave amplifier 
possesses à circuit (a resonant cavity or a propaga- 
ting structure) which houses an amplifying medium. 
If the circuit and the medium contain losses, they 
radiate Johnson noise | 5] propottional to their tempe- 
rature. Ideally, such noise may be eliminated or 
reduced to a bare minimum by improving the 
circuit or material. There are, however, other noise- 


sources. For example in vacuum tubes, electrons 
must be emitted from a hot cathode. The discrete 
nature and the thermal velocity-distribution of 
electrons cause current and velocity fluctuations 
in electron beam. Those noises are considerably 
larger than the Johnson noise described above and 
are difficult to eliminate when they are in the form 
of slow space-charge waves. They are à major 
concern of vacuum tube engineers. Similarly, in 
the waser, noise caused by spontaneous emission 
determines the lower limit of noise figure. It is 
indeed very small when the medium is refrigerated 
below 4 °K or s0, but may be appreciable at mode- 
rate temperature. À waser which has an excellent 
noise figure at low temperature may therefore 
not be satisfactory at room or even at nitrogen 
temperature. All the parametric amplifiers carry 
additional noise from the idling channel, which 
fortunately may be avoided by ‘“ double sideband 
operation ” ot by refrigerating the idling circuit. 
Other noise-sources in parametric amplifñiers vary 
with the types of nonlinear reactor used for amplifi- 
cation. An ideal nonlinear reactive medium should 
not absorb nor radiate noise-power and may there- 
fore exhibit low-noise performances without refri- 
geration. This is probably true for the ferromagnetic 
amplifier (electromagnetic operation), if the signal 
frequency is far away from the ferromagnetic 
resonance. Becoming increasingly promising is the 
electron-beam type of parametric amplifiers. There, 
fluctuations in the electron-beam in the form of 
fast waves are removed by a ‘ fast-wave coupler ?”. 
The ultimate limitation may however come from 
the unavoidable coupling between the fast and 
slow waves. As for the semiconductor diodes, the 
spreading resistance is the major noise-source which 
depends on the composition and geometry of 
the bulk of the semiconductor material. In view 
of the rapid progress reported in the past two 
vears, one would not attempt here to set a, and 
indeed there is not any, lower limit on the noise 
fioute for the parametric amplifiers. 

Their potential importance in microwave electronics 
is thus obvious. 


2. Noise figure and effective input noise temperature 


To measure the noisiness of an amplifier, we 
define the woise figure [G] as a number obtained bv 
dividing the noise-to-signal ratio at the output 
by that of the input, when the amplifier is terminated 
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at its input end with à matched resistance at room 
temperature. The term was first introduced by 
FRrtS [6]. À matched resistance at room temperature 
gives an input noise power KTB, where K is Boltz- 


mann’s constant (1.38 X 10% joule per degree), 
T'is the room temperature (290 °K) and B is the 
bandwidth of the amplifier in cycles per second. 
We have therefore : 


Noise ce (Output Noise) / (Output Signal) 
(Input Noise) / (Input Signal) 


(Output Noise)/(Output Signal) 
(2900 K-.B)/(Input Signal) 
(Output Noise) 

(2900 K-B)x (Gain) 


() 


The noise figure is frequently expressed in decibels. 
For example, a noiseless amplifier has a noise figure 
of one (or zero decibel). Ân amplifier which has 
an output noise-to-signal ratio double that of the 
input, has à noise figure of 2 (or 3 decibels). 

Since most of experiments are performed at room 
temperature, the use of noise figure is convenient 


to estimate noise level of the amplified output. 
In radio astronomy and satellite communication 
however, noise temperature is only a few degrees 
when the antenna is pointed to the sky. In that 
case it is more convenient to use effective input 
no1Se temperature [7] of simply excess noise tem- 
perature which is defined as, 


Texe = (Noise Figure — 1) x ZOO. (2) 


As explained by Gorbon and Wurre [8] in their 
paper, “the eflective input noise temperature of 
‘an amplifier is the temperature of à nonreflecting 
‘input termination which results in output noise- 
‘power double that which would occur if the 
‘ same input termination were at absolute zero ”. 
t is obvious that à noiseless amplifier has a zero 
excess noise temperature, and the noisier the ampli- 
fier, the larger the temperature. We shall use as 
the analysis follows either woise fieure ot exvess 
notse temperature, ot both, whichever is most con- 
venient. 


3. Parametric amplification 


To provide necessary background for the later 
analysis, we shall review briefly in this section 
the essential principles of parametric amplification. 
Those principles have recently been explored 
intensively by many authors, namely : power 
relations by MaAnLEY and ROWE [9], an equivalent 
circuit by SuHL [10], noise-calculations by HEFFNER 
and WADE [11], low-frequency pumping by BLoom 
and CHANG [12], and a parametric propagating 
circuit by SuHL and the writer [13, 14]. À study 
has also been made lately by LouisELL [15] using 
the method of coupled modes. 

Consider à nonlinear reactor (inductor or capacitor) 
such as a semiconductor diode or a ferrite sample, 
which is housed in à cavity or a propagating struc- 
ture and to which is fed power from a local micro- 
wave oscillator. Under the influence of the micro- 
wave field, the equivalent capacitance of permeabi- 
lity presented by the nonlinear reactor to the circuit 
ot cavity, varies periodically in time according 
to the applied frequency. Such à variable reactor, 
or more precisely #we-varying reactor is the 
heart of the parametric amplifier. The local oscillator 
which supplies power to the reactor is called the 
pump and its frequency, ©, 1S the pump frequency. 


Figure 1a shows a typical equivalent circuit of a 
parametric amplifier, which is a variation of the 
circuit originally proposed by Suxz. Two tank- 
circuits, resonant to the signal frequency «1 and 
the idling frequency «2 respectively, are coupled 


together by à time-varying capacitance of the form : 
c(t) = € (eivt + exiot) G) 

where 
© = 1 + &z2 : (4) 


Filters w1 and «2 indicate that only current of 
the indicated frequency may flow in each tank- 
circuit. In an actual amplifier, the two tank-circuits 
are two resonant modes of à cavity. 

Here Gg, is the conductance of the signal current- 
generator, Gr, is the load conductance for the 
amplified output, and G1 and G2 represent loss 
Of the cavity at the respective frequencies. Let the 
signal generator supply a current, 

RON ra CELUI complex conjugate . 6) 
Here j is (— 1)#. We will not lose any generality 
by omitting the conjugate component in (5). Now 
let us divide Figure 1a into two parts by the line 
a-a', and proceed to find an equivalent admittance 
which may add to the terminals 4-4’ to replace 
the variable capacitor and the «2 circuit of the 


tight half figure. 
Assume the voltage across 4-a' be 


Vi (E) = V] eitoil 0). (6) 


It induces a current of frequency &2 through 
the variable capacitor in the form: 


(D = — © e(D vi 


d 


= —— € e—iol Vi eitoil +0) 


dt 


= | CV] e—iot-#+0) , (7) 


Fig. 1. 


a : À schematic diagram of a typical cavity-parametric-amplifier. 


b : An equivalent circuit of (a), useful to compute voltage, 
current, or power at the signal frequency. 


c : Another equivalent circuit of (a), useful to compute voltage, 
current, or power at the idling frequency. 


This current flows through the filter «2, the «> 
tank-circuit and back to the variable capacitor. 
It gives across the terminals b-b', à voltage of 
frequency «» , 


LOCV1 . 
VE (L) a PC LU) . (8) 


où Go 


A 


Such a voltage in turn induces à current of frequency 
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«1 through the variable capacitor, 


@=— Letvt ® 


2 
— Es PACE eitoit+0) 4 (9) 
Ga 


It is now obvious that the effect of the variable 
capacitor and the «2 circuit on the «x circuit is, 
simply, an additional current-source of the form 
shown in (9), or an equivalent negative conduc- 


tance, — Ge,, actoss 4-4’, where 
. il (t G)] Go C2 
— Ge, — - ) = — = . (10) 
V1 (t) G2 


Figure 1b is therefore an equivalent circuit of 
Figure 1a. 


From (5), (6), (7) and Figure 1b, we find : 


lozCls, 


ne 

Ne 
XX 
7 


<. e— ilot +0) : (i 1) 


DOMINENT. 


Now on the «2 circuit, the effect of the variable 
capacitor, the «1 circuit and its associated current 
generator is simply an additional current-source 
at b-b" of the form shown in (11). Figure 1c is 
therefore another equivalent circuit of Figure 1a. 


If both the «1 and the «2 circuits contain current- 
sources as shown in Figure 2a, we can easily show 
that Figure 2b or 2c is its equivalence. In Fzgwre 2c, 
we have : 


G)1 92 Co 


Ga + Gi + Gr, 


Ge, = 


(12) 


We should point out here, that all the parametric 
circuits described in this paper should have filters 
connected in series with the tank circuits as shown 
in Figure ra. The filters are however omitted in 
Figure 2 and the other figures simply for convenience. 


From the equivalent circuits obtained above, we 
notice that both power at the signal frequency 
and that at the idling frequency are ampliñied in 
the presence of (— Ge,). Those powers must be 
supplied by the pump and converted by the variable 
capacitor. From igsre 1b, the power generated 
by — Ge, in the on circuit is: 


19 \ 
1, Ge, 


Cou 20 


Eton—= 


Similarly from Figure 1c, power carried by the «2 
circuit is : 

@ÿC?ie, 
CHhEGEGrAMeTE 


Go 


TI RASUS (14) 


12) («o) 


Power supplied by the pump is then : 
P (wo) = P (1) + P (co) . (15) 
We have therefore from (13), (14) and (x5): 


P(w) Par) P{(«we) ; 
= _ - (16) 
@) on Go 
This is the MaxLey and RowE relation [o]. For 
a parametric circuit which involves only three 
frequencies, it has been shown by MANLEY and 
ROWwE [9] in general that, power at the highest 
frequency may be converted to two lower frequen- 
cies, ot alternatively, power at the two lower fre- 
quencies may be converted to the highest frequency. 
We shall show later in Section 6 another type of 
amplifier which involves the latter process of 
power conversion. 


a ee Te (a) ne 


. iluwit+8) (b) 
ls, * € a 


2 


Fig. 2, 


a : À schematic diagram of a cavity-parametric-amplifier having 
current-generators at the signal and the idling circuits. 


b : An equivalent circuit of (a) for the signal frequency. 
c : An equivalent circuit of (a) for the idling frequency. 


4. Noise figures of cavity-type parametric amplifiers 


Noise figures of the cavity-type parametric ampli- 
fiers were first calculated by HEFFNER and WADE [11]. 
Those figures vary slightly with different input 
and output connections. Here we shall study a 
few common arrangements. 

First we shall consider à /ransmission-type carity- 
amplifier. À schematic diagram of the amplifier is 
shown in Figure 3a. As described earlier, the «1 
and «» circuits represent two resonant modes of 
the cavity. The «1 mode (or circuit) is coupled at 
the input terminal to a signal generator of the 
same frequency and of an internal conductance 
Gand at the output terminal, to a load Gx, 
through an isolator. Because of the isolator, the 
cavity always sees a matched load. The «2 circuit 
is left idle. Since the signal is applied only to one 
of the two channels (the w1 and 2 circuits), such 
operation is called srg/e sideband operation. 
The equivalent circuit of such an amplifier is 


exactly that shown in Figure 1b. We have therefore 
for the signal output power : 


> 
mb ue 


CAC 0) 24 


and for the available signal input power : 


2 
je 


— Ge, 
The power gain of the amplifier is then : 


à Gex Gr 
en (7) 


» 
EE 


DENTS MC ENS SE 0 
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Now let us compute the noise due to all the conduc- 
tances shown in Figure 3a, since they radiate noïse- 
power proportional to their thermal temperatures. 
Those noise-sources may be represented by the 
current-generators in grre 3b, from which an 
equivalent circuit may be drawn as shown in 
Figure 3c. Noise output from the conductances 
Gy, and G at temperatures 290 0K and Te respec- 
tiveL is 


4KBGr, (2000G, + le Gui) | 
en (Ge, + Gi + Gr, — Ge) 


Noise output coming from the w2 circuit may be 
computed from the equivalent circuit ANRITIS 


ADO; CUS Cr 
DC CG PCDE CL Ge) 


No 


1 4 KB Ti Ge, Gu 


e 2 (Ge, + Ci 4 Gz, LS Cl 


where Ti is the thermal temperature of Ge, ot 
that of the «2 circuit, and Ge, is defined in (10). 
Noise from the load conductance deserves some 
explanation. The isolator radiates toward the 
cavity a noise-power of KTLB, part of which is 
reflected back to the load. The reflection coefficient 
viewed from the load terminal toward the cavity 
is : 


Gui — (Ga + Gi — Ge) 
bus, ci (Ge cn Gi = Ge;) 


_ 


Noise output power contribued by the isolator is 
then : 


NÉ RAR se 
where TL is the temperature of the isolator. Adding 
N1, Ne and N3 we have finally the noise figure of 
the amplifier from the definition given in (1): 
Gi Te 


Gg, 2900 


C0 NI: 


NF = 1 + 


Go Gg, 2900 


ot the excess noise temperature : 


T G T . O)] Ge, T 
EXC Ge, C on Ge, i 
se Ge, VE 
ati I 
Gr | Fres | L ; (19) 
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SDMCLTE 


(co) Cavity 


FE Sr 


a : À schematic diagram of a transmission-type cavity-parametric 
amplifier with an isolator at its output end. 


b : An equivalent circuit of (a), showing ncise generators asso- 
ciated with the conductances and their associated thermal 
temperatures. 


c : An equivalent circuit of (a), indicating noise currents used 
te compuüte the noise figure of the amplifier. The noise current 
at the right end of the circuit is that due to the idling circuit 
and is discussed in detail in Section 5. 


where g” is the power gain as shown in (17). 
The last term in (18) and (19) is the noise output 
from the isolator and may be omitted if we use a 
circulator instead of the isolator as will be discussed 
below. 

Next we shall consider a reflection-type cavit -anpli- 


Jier, a schematic diagram of which, is shown in 


Figure 4a. Power from the signal generator of 
frequency ox is fed to the cavity from port 1, 
through port 2 of the circulator. Power reflected 
from the cavity goes to the load through port 3, 
and that reflected from the load goes to port 4 
and is asborbed. The signal generator therefore 
always sees à matched cavity and the cavity sees a 
matched load. This is again a single sideband 
operation, The reflection coefficient looking from 


ott 2 of the circulator to ity 15 : 
| p watd the cavity is : Matehed © 


terminals 


D Es ee CD 
Ge; BU (Gi S: Ge;) 


Load 


This is obvious from the equivalent circuit shown 
in Figure 4b. Power gain of the amplifier is therefore : 


D] 2 Ge, ÈS G 2 Ge : 
0 = |? — ( ; à . (20) 


CC 


CAVITY 


We may now compute noise as we did before. 
We draw first a schematic diagram for the noise- 
generators (Fig. 4c) and then an equivalent circuit 
as shown in Figwre 4d. Noise output from G, is 
obviously : 


and that from the rest of the conductances is : 


NT 


L 


4 KBG, pare Cl 


, + 
Ge, Go Ge, 


5 (Ge + G — Ge} | | Ga 


From Ni and N> and noting that : 


Er) 
CCE Ce) 0? 


we have the noise figure 
= 2 D 
(@ +1)? Gile 
Gg, 2900 
à _e 
(g + 1)$ G)1 Gel: 


2909 


(22a) 


O2 Ge, 


Here g? is the power gain of the amplifier and Te 


=) 
and Ti are respectively the temperature of G: Fig. 4. 
and G2 : 
In order to have high gain, we should adjust the 

= So one” J 
DM PONCE Sas variable capacitance almost to the a : À schematic diagram of a reflection-type cavity-parametric- 
point of oscillation at which : amplifier with a circulator at its input end. 


2 


I 
Ge, D Cr: DES Ge, 
7 b : An equivalent circuit of (a). 


for the transmission-type cavity, and 
c : The same equivalent circuit showing noise generators associa- 


ted with the conductances and also their associated thermal 


ÉRRENEE 
£ temperatures. 
for the reflection-type cavity. In addition, cavity 
loss must be negligible, that 1s : d : The same equivalent circuit showing noise currents used 
to compute the noise figure. The noise current at the right 
G1 < Gg, and CG Ce, . of the circuit is discussed in Section 5. 


431 


Under those conditions, we observe by comparing 
(19) and (22) that, the noise figure of the reflection- 
type cavity-amplifier is always better than that of 
the transmission type. ‘This is not surprising, 
since a transmission-type cavity is loaded by both 
the generator and the load conductances whereas 
the reflection type is only loaded by the generator 
conductance. In (22a) neglecting the term invol- 
ving G1 and taking 


(BEA and S+izg 


we have : 


1 l 
N.F. =1+— 


&a 290° 
n 


(22b) 


For «1 © w and T; — 290 ©K, noise figure 
is 2 (or 3 decibels). This is probably the best we 
can do for the single sideband operation. We 
therefore have to cool the idling circuit to obtain 
a lower noise figure. For &1 < w2, noise figure 
approaches unity (that of a noiseless amplifier), 
but in this case pump frequency used is much 
larger than the signal frequency. 


5 Equivalent negative conductance and equivalent noise-source 


We notice in Fiere 3c ot 4d, that the noise current 


(® RE Ga). 


(ob 


which adds to the right end of the equivalent cir- 
cuit is that generated in the «2 circuit. It is precisely 
the noise current which would be generated by 
the equivalent negative conductance — Ge, , as if the 
conductance were positive and at a temperature 
«1/2 times the thermal temperature of the «2 
circuit. We may therefore use the equivalent con- 
ductance as the equivalent noise-source, provided 
we assign to it a proper temperature as described 
above. 

In case that the «2 circuit contains many conductances 
and each at à different temperature, the average 
temperature of the circuit should be used. For 
example, in Section 7, the «» circuit consists of two 


6. Amplification by 


Before analyzing double sideband operation, we shall 
study another means of parametric amplifica- 
tion. We have mentioned in Section 2 that with 
a variable reactor, power of two lower frequencies 
may be converted to that of the highest frequency. 
Let the pump frequency © in this case be : | 


O = 2 — Gi) 
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conductances, G2 and Gy, at temperatures Ti and 
T- respectively, the average temperature in this 
case is : 


GT; + Geo Tr 
G2 + Gy, 


0] 


and the temperature which should be assigned to 
the equivalent conductance is œ1/o2 times that 
shown above. 

The fact the temperature of the equivalent con- 
ductance is @1/«2 times that of the «» circuit indicates 
that the parametric circuit in the presence of the 
pump is not in thermal equilibrium, even though 
the «1 and «» circuits may be atthe same temperature. 
As will be noticed later, the use of the equivalent 
conductance as the equivalent noise-source sim- 
pliñies considerably noiïise-calculation and should 
not be overlooked. 


frequency- conversion 


where : 


O1 GO) << Go 


and if, then, we apply a signal at «1, an amplified 
output at © may be obtained with an available 
power gain 


This has been shown in (16) as the MANLEY and 
ROWE [9] relation. Such an amplifier has different 
frequencies for input and output and its power 
gain cannot be larger than their frequency-ratio. 


À schematic diagram of the amplifier is shown in 
Figure sa. Their equivalent circuits for the signal 
and noise calculations are shown in (b) and (c) of the 
same figure. We now add a load conductance Gx, 
to the «» circuit, which is necessary for the amplified 
output. It is important to note that with the con- 
dition : 


OI O1. 


the equivalent conductances shown in (10) and 
(12) of Section 2 are no longer negative and in 
fact, they now become : 


G)1 Go ce 


jeta (23) 


2 
«1 2 C° 


CS , 
. G2 + Gx, 


Ce, 


Lacking negative conductance, the amplifier is 
unconditionally stable. Following procedures simi- 
lar to those used in the previous cases, we find : 


So 


Power gain = g 


92 G g 


S1 


O1 Ge, + Gi (Go + Gr. = CPE 


4 Ge Ge, 


* (24) 


and 
Ne G+Ge G li 
C0 RC RCE CS, 120002 


ar (Gr SE Ge, (Cr, Co — CASE 157 
@  Gy, Ar GE 2900 


(25) 


where Te , T; and Tr, are respectively the tempe- 
ratures of G1, G2, and Gxr,. For the conditions : 


CU CCC, pan Ci: < Gr. . 


we have from (24) and (25), 


(26) 


Tave= 
w GC 290° Se G; Te 
w Ga + G: 


| 


Fig ns? 


a : An up-frequency converter used as an amplifier. 
b : An equivalent circuit of (a), used to compute the output at 
the idling frequency When a signal is applied at the «w,-circuit. 


c : An equivalent circuit of (a), showing noise current generators 
used to compute the noise figure of the amplifier. The noise 
from the signal circuit is equivalent to that generated by 
the equivalent conductance, G,,, which has an assumed 
thermal temperature equal to T{yye,) as indicated in the 
figure. 


as we expected from the ManLEy and RoWwE 
relation, and 


NAT? Te (27) 
We notice that the second and the third terms in 
L : Gi O1 G>2 
(25) are small because of the ratios =— an = 
Xp; O2 (C. 


They are the noise terms due to loss in cavity. The 
fourth term in (25) is even smaller. It is the noise 
from the load conductance. The remarkable low 
noise figure in (27) may be explained as follows : 
Noise from the idling circuit is transferred to the 
ao circuit and is mostly absorbed by Gx,. The return, 
noise from Gy, is transferred to the «2 circuit and 
absorbed in Gr, . So far as the load conductance is 
concerned, it has only one channel for the signal 
and for the noise, whereas in the previous cases 
there are two channels for the noise and only 
one channel for the signal. 
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7. Double sideband operation 


The fact that signal is applied to only one channel 
(or circuit) and noise comes from both channels 
(or and «2 circuits) makes the noise figure of à 
Lee 

| times larger than 


: s G1 
parametric amplifier | 1 + — 
(9 2900 


that of an ideal amplifier (see Eq. 22b). Indeed, . 


the noise figure may approach unity, if we have à 
means of generating a pair of signals ot à signal- 
image pair at frequencies «1 and oo respectively such 
that, they may be fed to the two channels of a 
parametric amplifier and add in phase at the output. 
Here we simply assume that such signal-image 
pair are available at the input of the amplifier and 
proceed to calculate the noise figure. 

Figure Ga shows a typical cavity-type parametric 
amplifier and Figwre Gb is its equivalent circuit. 
Here Gy, and Gy, ate the generator conductances of 
the signal and the image described above. The 
signal is connected to the «1 circuit through port 1 
of a circulatot and the output of the same frequency 


Matched 
terminals 


CIRCULATOR 
| 
is Gil | sens 
11 | @ Ga, + C2 
290° K Te I w1 Gy 290° Go a 
() AVE = : Ga ne re 


ÉI 226 


a : À schematic diagram of à parametric-amplifier in double 
side-band operation. 

b : An equivalent circuit of (a). The temperatures indicated in 
the figure are those of the conductances used to compute the 
noise figure of the amplifier. The noise due to the idling 
circuit is equivalent to that generated by Ge,ata temperature 
as indicated by TAvE o 
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is taken from port 3 of the circulator. The image 
signal may be applied to the «2 circuit through 
another circulator, if output at the image frequency 
is desired. Otherwise, it may be connected directly 
to the «> circuit as shown in the figure. 

Let us consider first the output from the «1 circuit. 
Part of the output is the amplifed signal : 


Pts 


{Ou = GC) 
QG roec. 


where : 


G)1 Go Co 


Ge, TEA 
G2 . Go 


The signal has, therefore, been amplified there 
with à power gain : 


11 = RE 


Ge, = Gi F Ge 
CCE ei) | 


The other part of the output is the amplified image 
after being converted to frequency e1. It is: 


2 9 
O1] QG) Oo C7 Ge, LS, 


où (Ge, + Ga) (Ge, + Gi = Ge) 


Por —= 


Power gain involved in this process is : 


@] ( à 


(Ga, 


4 Gy, Ge, 
Ge) (Guy, + G1 — Ge}? 


Here we compute P11 and P» simply to evaluate 
Sn and £a which will be used later in the calcula- 
tions. The actual output of the «1 circuit is, however, 
not the sum of Pu and Px. As described previously, 
the output currents from the signal and the image 
add in phase, and the power output is proportional 
to the square of the sum of the currents rather 
than the sum of the squares. Noise at the output 
of the «n circuit can also be divided into two parts. 
The part from the on circuit is obviously : 


AE GiGr 


81 


(CAC ACTE 


Nu = K 290 0B 911 + 


The other part of noise is coming from the «we 
circuit. We may compute it as described previously 


by assigning a temperature to the equivalent con- 


C1 
ductance, ae times the average temperature of the 
2 


«2 circuit. In this case, the average temperature is : 


Ti G2 + 2900 Ge, 
CC 


In the double sideband operation, both the 1 and 
&2 circuits have input terminals. GarandiGes are, 
therefore, matched input impedances, and they 
should be taken at room temperature according 
D the definition of the noise figure. We have 
then : 


O1 4 KB CL G2 + 2909 Gg:) Ge, Ge, 


Na = ; 
2 (Ge + Ge) (Ga 7 Gi À Ge;)° 


(29) 


The noise figure of the «1 output is therefore : 


” Nu + Na 
K 2900B (gu + gx) | 


which may be simplified under conditions of high 
gain : 


INF 


(302) 


Gi Ka Ge, G G2 Ka Ggo , Ge, rs Ge . 


We have finally : 


NS EE rrTer : | 


1 + Go 


© Gi Te ai Ge T; 
+ 
CE 20000 Cr: 


| (30b) 


2900 


Here again, Te and T'; are respectively the tempera- 
tures of G1 and G>. Similarly, we may show that (30) 
is also the noise figure of the output from the 
«2 circuit. The noise figure approaches unity as we 
have expected. Refrigeration is thus not needed in 
double sideband operation, provided that cavity 
loss is negligible, or more precisely : 


G1 Ge: and Go < Ggo : 


5 48 raveling-wave parametric amplifier 


We have shown that cavity-type parametric ampli- 
fiers may be operated in many different ways and 
yield different noise figures. For providing broader 
bandwidth and better stability à traveling-wave 
parametric amplifier is more desirable. Parametric 
propagating circuits have been studied by SüuHL and 
the writer [13, 14], CUuLLEN [16], MiIvAKAwA [17] 
and many others. 


À typical wave-type parametric amplifier is shown 
schematically in Figure 7a. It consists of two propa- 
gating circuits coupled to each other by à distribu- 
ted time-varying reactance. The propagating circuits 
serve much the same purpose as the two tank- 
circuits of the cavity-amplifier. Because of the 
variable reactive coupling, a signal applied to one 
of the two propagating circuits, induces an image 
ot idler in the other circuit, and both the signal and 
the idler are amplified exponentially in the form of 
growing Waves. 

It is a well-known fact that a variable reactance of 
pump frequency w, mixing with a signal of fre- 
quency «1, may produce an infinite number of 
sidebands of frequencies 1 +no, where n is an 
integer. À parametric amplifier having more than 
one sideband is generally not efficient. It is important 
to design the propagating circuits so that all the 
sidebands except one, are outside the pass-band 


w; 
circuit 


w; 
_circuit 


Fig. 7. 


a : À schematic diagram cfa traveling-wave parametric-amplifier. 
b : An equivalent circuit of (a). The temperatures associated 
with the conductances are also indicated. R,, is considered 


à G) 
as having a temperature of - Le . 
@ 
2 


of the circuits. We shall thus study again an amplifier 
which involves three frequencies only, the signal 
«1, the idler «wo and the pump © such that : 


O = 6) + > 


Let the upper circuit carry the signal or «1 wave, 
the lower circuit, the idling ot «2 wave, and the 
vatiable reactance be in the form : 


(2, dt) = LC (ete ertotsps)) 


We can easily draw an equivalent circuit of Figure 
7a by following the m:thod described in Section 1. 
This is done in Figure 7b for the signal and the 
noise. Figyre 7 should be compared with Figzre 7. 
Here the series resistances, r and r2 represent loss 
in the two circuits. The resistance «+ Re,» is the 
equivalent resistance similar to the equivalent 
conductance « — Ge,» used in the cavity amplifier. 
The resistance 


Sn =: ee : ce) (31) 
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has two signs which represent two possible modes 
of operation. (Here Z9, and Zo, are characteristic 
impedances of the two circuits). Negative sign in 
(31) indicates growing waves in the signal and 
idling circuits. Power is generated in the two 
circuits at the expense of the pump power. Plus 
sign in (31) means decreasing signal and idling 
waves. Power of the two waves are converted to 
that of the pump. When a signal is applied to the 
input end of the «1 circuit, both modes are excited 
equally. However, at a short distance from the 
input end, the decreasing waves become negligible 
compared with the increasing waves and will 
thus be completely neglected in the later analysis 
for simplification. 

Let P1(z) and P2 (7) be respectively the power carried 
in the two circuits. We have then from the equivalent 
circuit : 


d Pi (4) 


dz 


(= c)IPit7) (32) 


where {1 and o1 can be computed from the trans- 
mission line theory. They are : 


Eee G1 Go |) 
— = , 


be = 1G r 
Lo,  Zo, Zo, 
T1 

Xl = —— 
Lo, 
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Eg. (32) can easily be integrated, the solution SE 


PORC (33) 


At a distance | from the input end, power gain of 
the amplifier is : 


7? 


7 etu—x)1 ; (34) 


je) 


There are many noise sources in the amplifier. 
First, noises come from the input ends of the two 
Circuits l'hevate K 2 290 0B and KT;B respectively, 
and then, there is noise generated by the circuit 
loss. Let Ni (z)and N2(z) be the noise power carried 
in the two circuits. We have 


dN: d'Ni (7) 
dz 


= (u — 1) N1(2) + «41 K TB 


QG] 


+ uK (E ni) B. (35) 


G)2 


Here we compute the noise coming from the «2 

circuit as though it were generated by Re, and has 
(Go mm 

a temperature, — times the temperature, Ti, of the 
Go? 

@2 circuit — à method which has been repeatedly 

used in previous sections. 

Integrate (35) as before, and match the solution to 

the boundary conditions. We have at z —] ; 


N1(1)= K 2900B g° + (g? 1) 7 KT.B 


Cr À | 


KT:B) (7 


where g° is the power gain, and T+ and Ti are the 
temperatures of the «1 and @2 circuits. Again under 
conditions of high gain : 


EE UE ane 
we have finally 
: Cal Le on u EL 

IN di Ar (38a) 

= 8200 Da 2900 
* oi Ti 
SIL : 8b 

re (38b) 


This is the noise figure of à traveling-wave para- 


metric amplifier operated singe sideband. It is 
identical to that of a cavity-amplifier under the 
similar conditions (see 22b). Indeed, there is no 
basic differences in noise performances regardless 


of whether the circuit is à resonant cavity or a 
propagating structure. It is therefore not necessary 
to consider here, other operations of traveling- 
wave parametric amplifiers. 


9. Noise figure Of maser 


After having derived noise figures for various 
types of parametric amplifiers, it would be interest- 
ing to compare them with that of the waser. Noise 
figures of wasers have been analyzed and measured 
by many authors [3, 7, 8, 18, 20]. For a reflection- 
type cavity-maser, we have : 


NE — 
; ns cu Ga 2900 
En Ge Te 
nn (30) 
S Te, 290 


where Te is the eflective temperature of the crystal 
and — Ge, is the negative conductance generated by 
the paramagnetic medium. 

Let us compare (39) with (22a) — the noise figure 
of à cavity-type parametric amplifier. We find that 
the second terms of the two expressions are iden- 
tical. They are Johnson noise resulted from circuit 
loss. The third term in (22a) is noise coming from 
the idling channel, a noise-source which is unique 
to the parametric amplifier. The third term in 
(39) is noise due to spontaneous emission, a noise- 
source which is also unique to the waser. Despite 
the basic difference in physical principles involved 
in those two noise-sources, they may be put in the 
same mathematical form as will be discussed more 
in detail below. 

Consider now for example à three level waser [20] 
of which the top and bottom levels are saturated 
by à pump. Their populations are therefore equal : 


= de © 
Let the relaxation time between the top and the 
middle levels is much smaller than that between 
the middle and the bottom levels : 


T23  T12 . 


We have then : 


| | 
ECO EE (40) 


of 
V1. 2 @1 
[Tel = —T ot TT: ; (41) 
V32 (2 
h vi2 sn 
Here we assume KIT. << 1, a condition which 
e 


usually holds. Te in (39-41) is the negative tempera- 
ture determined by the population ratio, (n9/m). 
In (40) and (41), T is thermal temperature of the 
crystal, and h is the Plank constant. v32 and 
viz are respectively the transition frequency be- 
tween the levels 3 and 2 and that between the levels 
1 and 2. They correspond to the idling and signal 
frequencies of à parametric amplifier and may be 
denoted by «2 and «1 respectively. 


Let us substitute (41) into (39), we now find that 
the third terms in (39) and (22a) are reduced in the 
same form. The resemblance between those two 
terms becomes obvious by the following conside- 
rations : in the waser, T is the thermal temperature 


GT, = à ; 
of the crystal and |T.| = — T is the effective tem- 
O2 
perature which, the negative conductance would 
have for being an equivalent noise-source. In the 
parametric amplifier, it happens also that Ti is 
the thermal temperature of the idling circuit and 


ŒÿL Le 3 
that — T'; is the temperature assigned to the nega- 
Go 


tive conductance for the same purpose. 


We have shown in the last section, that the noise 
associated with the idling channel does not enter 
into the noise figure expression of a parametric 
amplifier in double sideband operation. The noise 
due to spontaneous emission in the waser, however, 
cannot be removed by any known process. The 
parametric amplifier therefore, should have, in 
principle, a better noise figure than the waser. 
Particularly, since |T.| is proportional to the thermal 
temperature of the crystal (see (41)), the waser 
must have appreciable noise figure without refri- 


geration. 


437 


V : 
Next, if —— > 1, noise power spectrum per 


ITE) 
unit bandwidth becomes : 


h V12 


N (vi) = Le (43) 


hv | | 
71 1 
| exp (z T | 


In the waser, because of the inversion of popula- 
tion between levels 2 and 1, Te is assumed to be 
negative. N (v2) therefore, approaches hr , 
when |T<| is reduced to zero. In the parametric 


amplifier however, the equivalent conductance 
; ; c)1 ; : 
is negative, but its temperature, — T;, is considered 
(2 


positive. N (2) therefore approaches zero, as Ti 
is reduced to zero. From the above simple argument, 
the idler noise ideally, may be completely eliminated 
when the idler circuit is refrigerated to the absolute 
zero temperature. ‘The noise due to spontaneous 
emission is however not, even though the crystal 
may be at the zero temperature. Lacking experi- 
mental evidences, the problem of the residual noïses 
in these two important devices, at the zero temper- 
ature, still remains to be explored. 


10. Ferromagnetic amplifiers 


So far we have assumed in previous calculations an 
idealized noiseless time-varying reactive medium 
which is ceftainly not true in practice. We may, 
however, argue that any noise involved in the 
medium, at the pump frequency, causes only 
gain fluctuation and does not influence the ultimate 
sensitivity of the amplifier. 

Many types of parametric amplifiers have been 
proposed and constructed in the past two years. 
Historically, the ferromagnetic amplifier was the 
first parametric amplifier proposed at microwave 
frequencies. It was proposed by SuHL [ro] late 
in 1956 and experimentally demonstrated by 
Weiss [21] in the following year. Hampered by 
excessive ferromagnetic loss and construction difi- 
culties, an accurate noise figure measurement has 
not been reported. 

The principles of the ferromagnetic amplifier may 
be understood from LaNDpau-Lirsairz [22] equa- 
tion : 


aM + 
SE = (NXE), (44) 


Here M is the magnetization of the ferrite-sample, 
FT is the total magnetic field at the sample including 
d-c, microwave, and demagnetizing fields, and y 
is the gyromagnetic ratio, 2.8 megacycles per 
oersted. As a large pump field is applied to the 
sample, the magnetization precesses around the 
direction of d-c magnetizing field, and the x and y 
components of the magnetization vary sinusoidally 
in time according to the pump frequency &w. It 
may be seen from the equation that any magnetic 
field in the x or y direction at the signal frequency 
«1 , is coupled to the precession of the magneti- 
zation and induces a component of dM/dt in the z 
direction at a frequency &2 = © — «1. Similatly 
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any magnetic field in the Z direction at the idling 
frequency «2 , induces a component of dM/dt 
in the x or y direction at the signal frequency. The 
signal and idling magnetic fields are, therefore, 
coupled each other through the motion of magneti- 
zation which precesses at the pump frequency. 
The ferromagnetic amplifier may be represented 
by the circuit shown in Figwre 1, provided we 
replace the variable capacitance by a variable 
inductance and identify dMy/dt as the voltage 
across the variable reactor and the microwave 
field, H, at the sample as the current through the 
reactor. 

Ferromagnetic amplifiers may be operated in various 
ways. The ferromagnetic resonance may be set 
at the pump frequency as originally proposed by 
SUHL, Of at the idling frequency as reported by 
BERK et al [23]. So far as the noise performance is 
concerned, SUHL’S electromagnetic operation [24] 
is probably the best. In fact, if the signal and idling 
frequencies are far from the ferromagnetic reso- 
nance, the ferromagnetic loss at the two frequencies 
may be made extremely small and the ferrite sample 
may be the only noiseless non-linear reactor avai- 
lable at this time. It should be emphasized here 
that loss at the pump frequency does not influence 
the noise figure of the amplifier. It is the loss at 
the signal and idling frequencies which degrades 
the performance. 

Despite the excellent noise performance predicted 
by many authors, the ferromagnetic amplifier has 
not been à competent parametric device in the past 
years, mainly because of excessive pump-power 
required for its operation. Pump-power in the order 
of kilowatt has been reported which is much too large 
for à practical device. We can easily show that the 
amount of the pump-power required for satisfactory 
operation is inversely proportional to the linewidth 
of the crystal, Q of the cavity and the ratio of the 


effective crystal volume to the volume of the 
cavity. Careful consideration indicates that with 
a good design, 1/10 watt of pump-power [25] is 
needed for every oersted of linewidth. Lately, 
the linewidth of yttrium iron garnet has been 
improved very rapidly. À linewidth of less than 
1/2 oersted has been reported [26] by SPENCER, 
LE CRAW and CLOGSToN at about 9 kMc/s, and that 


of less than 1 oersted has been measured by TurNER 
[27] up to 59 kMc/s. The fact that linewidth does 
not vary appreciably with frequency has made the 
ferrite more attractive in the millimeter-wave 
range. It is believed that with improved ferro- 
magnetic material and construction technique, the 
ferromagnetic amplifier will eventually win its 
position in the field of low-noise devices. 


11. Diode amplifiers 


The use of semiconductor diode as à variable capa- 
citance element of à parametric amplifier was first 
demonstrated by Hixes [28]. Since then, traveling- 
wave type diode-amplifiers have been constructed 
by ENGELBRECHT [29] and others. Most of the noise 
figure measurements [30-35] were made using 
cavity-amplifiers and may be outlined briefy 
below : À noise figure of about 3 decibels (double 
sideband operation) was reported by HERRMANN, 
UENOHARA and UnHztr [30] (Be! Laboratories), in 
the middle of 1958, using silicon and germanium 
diffused p-7 junction diodes and also gold bond 
germanium diodes. They also reported à noise 
figure of 2.5 decibels for up-frequency conversion 
from 460 Mc/s to 9 375 Mc/s. Ât the same time, 
HEFFNER and KoOTZzEBUE (S#anford University) repor- 
ted a noise figure of less than 4.8 decibels at 1.2-2.3 
kMc/s using Western Electric 427 À diodes. SALZBERG 
and SARD [31] (#rborn Instrument Lab.) reported 
an excess noise temperature of 30 °K for up-frequen- 
cy conversion from 1 Mcjs to 21 Mc/s using 
Hoffman 1N 470 silicon diodes. In 1959, KNECHTIT 
and WEGLEIN [34] (Hughes Aircraft Co.) reported 
an excess noise temperature of 5o°K (double 
sideband operation) at 3 kMc/s using gold bond 
germanium diodes refrigerated to liquid nitrogen 
temperature (78 °K). Lately, a noise figure of 0.6 
decibel (or an excess noise temperature of 44 0K) 
was reported by UENOHARA and BAKkANOWSKI [33] 
(Bell Laboratories) at 6 kMc}s using germanium 
diffused mesa-type p-7 junction diodes refrigerated 
to 870K. A far better noise figure has been recently 
measured by UENOHARA and SHARPLES [4] (Be/ 
Laboratories) at 6 kMc/s using Ga -As point contact 
diodes refrigerated to 90 °K. It is o.3 decibel noise 
figure or 21 0X excess noise temperature for double 
sideband operation. Gallium Arsenide diodes have 
many good features [36] including higher energy 


(e} 1 a . ] . 
gap, larger electron mobility and lower dielectric 


constant. 
Consider for example, a p-7 junction-diode, in 
which the capacitance between the two types of 
semiconductor materials is due to diffusion of 
electrons and holes across the junction [37]. Às the 


diffusion proceeds, an electric field is set up at 
the interface and sweeps electrons and holes clear 
in a narrow region generally known as the dep/erion 
layer. The depletion layer is bounded on two sides 
by two types of conducting media and acts like à 
dielectric sheet in à parallel plate condenser. The 
layer may be widened by à forward bias or narrowed 
by a reverse bias and thus increase or decrease 
the capacitance across the junction. The variation 
of capacitance involves only very minute motions 
of electrons and holes and may therefore be made 
to respond to à pump-feld at microwave frequencies. 


Normally the pumping feld is applied at about zero 
bias. Pump-power used in various experiments 
ranges from a few milliwatts to few hundreds of 
milliwatts. An equivalent circuit of a diode-amplifier 
is shown in Figure 8 which has been analyzed in 
detail by UENOHARA [34]. It is identical to Figure x 
except that the variable reactor is now a combina- 
tion of Rs, Co and c. Here Co is the average shunt 
capacitance and € is the variable capacitance. R4 is 
the spreading resistance which is the major noise- 
source in diodes. As shown by UENOHARA [34], the 
figure of merit of the diode as a parametric amplifier 


element is : 


Qa = 


Go C 0 Fe 


which ultimately limits the gain and noise figure 
of the amplifier. In good diodes, Co ranges from 
04103 LUF, te ffomiIto 18 ohms and Qa from 
o.4 to 16 (at 6 kMcys). 

Here we shall point out only some interesting 
features of Figure 8 and refer for the details to the 
otiginal paper [34]. By means of the technique 
developed earlier in the paper, we may replace the 
part of the circuit to the right of the terminals 
a-a! by an equivalent negative conductance — Es 
and we may also assign a temperature to it for 
noise-calculation. We notice that Ge, which is 
proportional to (e1w2C*) may vary from Zero 
to considerably large magnitude depending upon 
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Fig; 


a : À schematic diagram of a diode-amplifier. 


b : An equivalent circuit of (a). The temperatures indicated are 
those of the conductances and are used in the noise figure 
computation. 


the amount of the pumping power applied to the 
diode. The equivalent circuit may now be reduced 
to Figure 8b. The admittance viewed from the 
terminal b-b" toward the diode, has à real compo- 
nent: 


as — = @= Ge Ra) Ge, Rs + 0? CRRE 
— U(pp) = Re _— Ge ROUE w2C? RS $ 


(45) 


12. Electron-beam 


The first electron-beam parametric amplifier was 
demonstrated by BRIDGES [38]. The beam is pre- 
modulated by à pump and then exposed to signal- 
field of a double gap cavity specially designed to 
reduce noise. Later, LouisEzL and Quare [30] 
suggested the use of space charge waves in electron 
beam as a variable-reactance element. Such tubes 
have been constructed by AsHKkiN [40] and show 
large amplification both at the lower and upper 


440 


If this conductance is negative, power generated 
by — Ge, is more than that Iostain Rs and signal 
power is amplified. Otherwise, power dissipated 
in R$ is more than that is supplied by the pump 
and amplification becomes impossible. 


Let us investigate (45) carefully. The denominator 
is a positive quantity. The only quantity in the 
numerator, which may be negative is : 


Ce Cl GO (46) 


It is negative only when Ge, Rs < 1. It starts 
from zero, reaches its negative maximum, — 1/4 
and back to zero again, as Ge, R; increases from 
o to 1/2 and further increases to unity. It is now 
clear from (45) that amplification becomes impossi- 


ble if : 


I 
OT == 


SUCER 5 
d 

reaches 1/4, irrespective to the amount .of the 
pump-power applied to the diode. The larger the 
Qa, the more the negative conductance is available 
for amplification. 


The negative conductance available for amplifica- 
tion is therefore not — Ge, , butis — Gp’. Part of Ge, 
1: cancelled by the effect of the positive spreading 
resistance R$. The noises produced by — Grp’ 
and R; however, do not cancel one another, they 
simply add. The noise figure of diode-amplifier 
is therefore larger than that discussed in the previous 
sections, and approaches that of an ideal parametric 
amplifier only when Qa is large. This has also been 
experimentally verified by UENOHARA [34]. Since Qa 
is inversely proportional to the signal frequency, 
performances of the diode-amplifier deteriorate 
as frequency goes higher. 


parametrie amplifier 


sidebands. Since the phase-velocities of the space 
charge waves vary slowly with frequency, many 
sidebands are generated in the electron beam. As 
each sideband may be considered as à separate 
idler circuit and all the idlers introduce additional 
noises, those tubes are relatively noisy. The problem 
is also investigated by LouIsezL and Cook [41], and 
many Others [42-43]. À much better noise figure 
is obtained from a tube which utilizes cyclotron 


| negative 


motion of electrons. This type of tube was first 
proposed by ADLER [46, 47] and has been extensively 
studied by many others [48-51]. 

À noise figure of 1.4 dB has been obtained by 
ADLER et al [47] in the 400 to 800 Mc/s region. 
À microwave version of the ADLER tube was 
constructed by BRIDGES and AsHkin (Fe. 9), and 
noise figure of 2.5 dB was measured at 4 kMc}s [51]. 
Both noise figures quoted above are for double 
sideband operation. 

Let us consider the BRIDGEs-AsHkIN tube [51] 
shown in Figwre 9. The tube is immersed in an 
uniform d-c magnetic field. If the electron density 
is low and space charge force between electrons 
may be neglected, four types of waves may be 
excited in the electron beam : They are fast and 
slow synchronous waves and fast and slow cyclotron 
waves. Those waves usually have different phase 
velocities, and in particular, the phase velocity of 
the fast cyclotron wave varies rapidly with frequency 
near the cyclotron frequency. It is therefore, 
possible to couple à properly designed propagating 
circuit to à fast cyclotron wave without coupling 
noticeably to the other waves. Such a propagating 
circuit will be called later as the cospler. 

When a circuit is coupled to slow wave in the beam, 
both the power carried by the circuit and that 
carried by electron motion in the beam are amplifed. 
This is the traveling-wave tube type of interaction 
and is relatively noisy, since the noise in the electron 
beam is also amplified along with the signal. If, 
however, à circuit is coupled to a fast wave, power 
carried by the circuit and that carried by electron 
motion in the beam are exchanged, à phenomenon 
which is known as the KOMPFNER dip [52-54]. 
Now referring to Figure 9, electrons emitted from 
a cathode pass first through an input coupler which 
is coupled to the fast cyclotron wave of the beam. 
Let us apply a signal at the input end of the coupler. 
We see that the signal power is transferred to the 
beam at the end of the coupler, while the noise 
carried in the beam is transferred to the circuit 
and is removed from the beam. Consequently, 
we have in the beam a clean fast cyclotron wave 
of the signal frequency. | 
Electrons now excited in the form of the fast 


cyclotron wave, enter a pump-cavity where the 
electric field is in quadrupolar form and varies in 
time according to the pump frequency. Since the 
electrons are moving in circular orbits, some of 
them which enter the pump-cavity at proper 
phases always see an accelerating pump field and 
therefore move in ever increasing orbits. The 
other electrons which enter the pump-cavity at 
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Fig. 9. A sketch of the Bridges-Ashkin tube, an electron- 
beam type of parametric amplifier which utilizes the fast 
cyclotron wave in electron beam. 


wrong phases see à decelerating field and their 
motions are dampened. An increasing and a decrea- 
sing wave are therefore excited in the beam much 
like those described in Section 8. 

Electrons finally pass through another coupler 
where power carried by the ampliñied electron- 
motion is transferred to the coupler as the electro- 
magnetic output. In principle, the output power 
thus obtained should be free from the noise which 
originates from the current and velocity fluctua- 
tions of the beam. It is true that noise in the fast 
cyclotron wave is stripped by the coupler. Noise 
in the beam may however exist also in the form of 
other types of waves. The unavoidable coupling 
between the fast cyclotron wave and the other 
types of waves limits the attainable noise figure of 
this type of amplifier. 


13. Conclusions 


It has been the vwriter’s intention to present in 
this paper a simple noise-theory for diflerent types 
of parametric amplifiers. The use of equivalent 
conductances as the noise-sources 1 


suggested and has been found to be very useful 
in the noise-calculations. It is believed that the 
method may be applied also to other types of 
amplifiers. 


441 


Basic principles involved in the ferromagnetic 
diode and electron-beam parametric amplifiers are 
discussed. The discussion has also included their 
important developments which the writer has 
witnessed in the past two years. It is hoped that 
the paper will serve as an introduction for those 
who may not be familiar with parametric amplifers. 
The noise figure of 0.3 decibel obtained recently 
by UENOHARA and SHARPLESS [4] has already put 
the diode-amplifier in a position competing with 
masers in achieving the lowest attainable noise 
figure. Besides the low-noise performance, diode- 
amplifiers possess many good features : Semi- 
conductor diodes are small, rigid and relatively 
inexpensive. The amplifiers do not require d-c 
heating power nor d-c magnetic field, and may 
be operated with or without refrigeration. Because 
of those practical features, diode-amplifiers may 
be, and certainly will be in the near future, used 


extensively in communication. On the other hand, 
as they are limited by the spreading resistance and 
the shunt capacitance, it may take years of improve- 
ment in materials and in construction technique, 
before the diode-amplifier may be operated near 
the millimeter wave region. It is at the higher end 
of the microwave spectrum where eflorts in ferro- 
magnetic and electron-beam type parametric ampli- 
fiers should be encouraged. 
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SUMMARIES 


PARAMETRIC AMPLIFIERS 


(Theoretical aspects) 


AN INTRODUCTION TO PARAMETRIC PHENOMENA, by H. DORMONT, 


Laboratoires d'Elestronique et de Physique Appliquée, Paris. Acta Electronica, vol. 4, 
n° 3, 1960, pp. 329-358. 


Having given an idea of the interest which is now generally taken in new amplifying 
devices, the author shows how power flowing out of an alternating source can be 
transmitted to an oscillating physical system by means of non linear couplings opera- 
ting in the same way as modulated capacitances or inductances. The fundamentals of 
parametrie phenomena are made clear by a few elementary mechanical or electrical 
examples. For the sake of simplicity, it is convenient to begin with the study of 
parametrie oscillators in which energy accumulates in an oscillating form. The general 
amplitude of these oscillations keeps increasing as iong as it is not restricted by som? 
secondary process and it is pointed out that such an energy transfer could not take 
place if certain conditions as to relative amplitudes and phases were not satisfied. 
Consequertly a single resonating frequency device is of no avail in the building of 
amplifiers because the input signal is not amplified unless its phase has been properly 
settled (pseudo-amplification phenomena). This limitation disappears when frequency 
devices are used, as the presence of a second resonance frequency allows the signal 
lo raise a complementary oscillation with an amplitude and phase contrived to fulfil 
the required conditions. 


PERPENDICULAR MAGNETIC CONTROL OF PARAMETRIC SYSTEMS, 
by Y. ANGEL, Professeur au Conservatoire des Arts et Métiers, Paris. Ac’a Electronica, 
vol. 4, n° 3, pp. 399-380. 


The article begins with an analysis of the behaviour of ferromagnetics when submitted 
to an alternating magnetic field, acting together with a constant perpendicular field 
vanishingly reduced hysteretic losses, linearized magnetization characteristic, permea- 
bility control by the perpendicular field. The measurement apparatus for the study 
of these properties is described. 

The application to parametric amplifiers using perpendicularly controlled  ferrite- 
reactors is given as an example. The Manley and Rowe relations, expressing the 
energetic relations in non linear reactive systems (auto-parametric systems) are extended 
to outside controlled parametrie systems (hetero-parametric systems). 

Sixteen diagrams are given, representing the properties of ferrites when submitted 
to perpendicular fields and the available performances of coils using such ferrites as 


magnetic cores. 
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ZUSAMMENFASSUNGEN 


DIE PARAMETRISCHE VERSTÆKER 


(Theoretische Betrachtungen) 


EINFUHRUNG ZUR UNTERSUCHUNG DER PARAMETRISCHEN VORGANGE, 


von H. DORMONT, Laboratoires d’Electronique et de Physique Appliquée, Paris. 
Acia Electronica, B. 4, H. 3, 1960, S. 329-358. 


Nachdem er das Interesse unterstrichen hat, das die neuen Verstärkungsverfahren zur 
Zeit wach rufen, zeigt der Verfasser, dass die von einer Wechselspannungsquelle 
erzeugte Energie einem  physikalischen Schwingungsgebilde durch nicht Lneare 
Kopplungen übertragen werden kann, die wie modulierte Kapazitäten oder Induktanzen 
arbeiten. Das Prinzip der parametrischen Vorgänge wird dann an Hand ein'ger 
elementarer mechanischer oder elektrischer Beispiele erläutert. Der Einfachkeit halber 
ist es bequem mit der Untersuchung der parametrischen Generatoren zu beginnen, bei 
welchen die Energie in Schwingungsform gespeichert wird. Die gesamt Amplitude 
dieser Schwingungen wächst, solange sie nicht durch irgendeinen sekundären Vorgang 
begrenzt wird und es wird gezeigt, dass eine derartige Energieubertragung nicht 
stattfinden kann, wenn die Relativwerte der Amplituden und die Phasen nicht beson- 
dere Bedingungen erfüllen. Folglich sind Systeme mit einer einzigen Resonanzfrequenz 
für den Bau von Verstärkern unbrauchbar, denn sie verstärken das Eingangssignal nur, 
wenn seine Phase genau festelgelegt ist (sogenannte Pseudoverstärkung). Man kann 
dieser Einschränkung dadurch entkommen, dass man Vorrichtungen mit zwei Resonanz- 
frequenzen verwendet, da infolge des Vorhandenseins einer zweiten Resonanzfrequenz 
das Signal eine Komplementarschwingung erzeugen kann, dessen Amplitude und Phase 
derart beschaffen sind, dass die nôtigen Bedingungen erfüllt sind. 


STEUERUNG VON PARAMETRISCHEN SYSTEMEN DURCH GEKREUZTE 


MAGNETFELDER, von Y. ANGEL, Professeur au Conservatoire National des Arts 
et Métiers, Paris. Acta Electronica, B. 4, H. 3, 1960, S. 359-380. 


Es wird das Verhalten von ferromagnetischen Werkstoffen untersucht, die einem 
schwingenden Magnetfeld unterworfen werden, welchem ein rechtwinklig dazu ausge- 
richtetes  konstantes magnetisches Querfeld überlagert wird : Herabsetzung der 
Hysieresis. bis zur ïhrer gänzlichen Ausschaltung, Umwandlung der magnetischen 
Charakteristik in eine lineare Charakteristik, Steuerung des Permeabilitätswertes durch 


das Querfeld. Es werden die Geräte beschrieben, mit welchen man diese Eigenschaften 
untersuchen kann. 


Als Anwendungsbeispiel nimmt man die Ausführung von parametrischen Verstärkern 
mit auf Ferritkernen gewickelten Induktanzen, mit Steuerung durch ein Querfeld. Die 
Gleichungen von Manley und Rowe, welche die Energiebeziehungen in nicht linearen 
Rückkopplungssystemen  beschreiben  (sogenannte autoparametrische Systeme) werden 
auf den Fall der heteroparametrischen Systeme erweitert. 


Der Verfasser zeigt 16 Diagramme betreffs der Eigenschaften der gekreuzten Magnet- 
felder unterzogenen Ferrite und betreffs der Leistungen der Spulen, die man durch 
Verwendung dieser Ferrite als Kerne erhalten kann. 


OC 


ELECTRONICA 


THEORETICALLY EXPECTED PERFORMANCES OF PARAMETRIC AMPLI- 


FIERS, by CG. MARIE, Laboratoires d’Electronique et de Physiqu: Appliquée, Paris. 
Acta Electronica vol. 4, n° 3, 1960, pp. 381-423. 


Beginning with a computation of the theoretically expected performances of the most 
important types of modulated reactance amplifiers, this article studies the amplification 
factor, stability, frequency bandwidth and noise figure in the case (now classical) of 
amplifiers consisting of cireuits tuned te two signal frequencies (input siynal frequency 
and one of the frequencies produced by interfering with the modulating signal). In 
such amplifiers, reactions, either positive or negative, necessarily take place. In the first 
case, they give rise to some instability ; in the second, they set an upper limit to the 
amplification factor. 


The theory is then extended to parametric amplifiers with their circuits tuned to three 
signal frequencies (input signal frequency and two interference frequencies). In such 
a system are found two reaction loops, one positive and the other negative, which 
makes it possible to conceive a design in which they cancel each other. One may 
eccordingiy look forward to the realization of stable amplifiers with large ampl'fication 
factors and with noise factors fairly similar to those of the previous types of amplifiers. 


NOISE IN PARAMETRIC AMPLIFIERS, by P.K. TIEN, Bell Telephone Labo- 
ratories, Murray Hill, New Jersey. Acta Electronica, vol. 4, n° 3, 1960, pp. 424-446. 


The purpose of this paper is to present a simplified noise-theory which may be applied 
to different types of parametric amplifiers operated under a variety of conditions. The 
method of calculation is based on the equivalent circuit and equivalent negative 
conductance as used by Heffner and Wade. Simplification in calculation is obtained 
nere by considering the equivalent conductance as a noise-source at a proper thermal 
temperature. 

Noise figures of the transmission and reflection types cavity-parametric-amplifiers are 
reviewed. The calculation is then extended to the frequency converter and the traveling 
wave type of parametric amplifier. Single sideband and double sideband operatiozs are 
analyzed. In comparing the noise figure of the parametric amplifier with that of the 
maser, we find that noise from the idling channel and that due to spontaneous emission 
may be expressed by a same mathematical expression under usual assumptions. 
Finally, noise-performances of ferromagnetic, diode, and electron-beam parametric 
amplifiers are studied. The discussion also includes the broad principles of operation 
of those devices as well as their important progress made in recent years, The paper 
is prepared as a review and also as an introductory note for those who are not 
familiar with this new and fast-moving field. 
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THEORETISCHE LEISTUNGEN DER PARAMETRISCHEN VERSTARKER, 


von G. MARIE, Laboratoires d’Electronique et de Physique Appliquée, Paris. Acta 
Electronica, B. 4, H. 3, 1960, S. 381-423. 


Dieser Aufsatz zeigt wie mandie theoretischen Leistungen der wichtigsten Typen von 
Verstärker» mit modulierter Reaktanz ausrechnen kann. Es werden zunächst die 
Verstärkung, die Stabilität, die Bandbreite und der Rauschfaktor in dem (bereits 
konventionellen) Falle von Verstärkern untersucht, welche auf zwei « Signalfrequen- 
zen » abgestimmte Schwingkreise verwenden (u. zwar die Frequenz der Eingangssignale 
und eine der Schwebefrequenzen zwischen diesen Signalen und der Modulationsfre- 
quenz). Diese Verstärker bieten alle eine Rückkopplung oder eine Gegenkopplune, 
was im ersten Falle eine gewisse Labilität und im zweiten Falle eine Begrenzung der 
Verstärkung nach sich zieht. 


Die Berechnungen werden dann auf den Fall von Verstärkern ausgedehnt, welche 
Kreise enthalten, die auf drei Frequenzen abgestimmt sind. (z. B. die Frequenz der 
Eingangssignale und die beiden Schwebefrequenzen). Diese Systeme weisen zwei 
Rückkopplungsschleifen eine positive und eine negative (Gegenkopplung) und es 
kôünnen derartige Betriebsbedingungen vorgesehèn werden, dass die beiden Rück= und 
Gegenkopplungen einander aufheben, 


in diesem Falle kann man hoffen, stabile Verstärker mit einem grossen Verstärkungs- 
faktor ausführen zu kônnen, bei denen der Rauschfaktor dieselbe Grôssenordnung 
aufweist zls bei den beiden ersten untersuchten Verstärkern. 


UNTERSUCHUNG DER GERAUSCHE IN DEN PARAMETRISCHEN VERSTAR- 


KERN, von P.K. TIEN, Bell Telephone Laboratories, Murray Hill. Acta Electronica, 
B. 4, H. 3, 1960, S. 424-446. 


Es wird eine vereinfachte Theorie der Geräusche gebracht, die man an die verschie- 
dernen Typen von parametrischen Verstärkern, die unter unterschiedlichen Betriebsbe- 
dingunger arbeiten, anwenden kann. Das Rechenverfahren geht von den von Heffner 
und Wade eingeführten Bcegriffen des « Ersatzkreises » und der « negativen Ersatzkon- 
duktanz > aus. Die Rechnungen werden vereinfacht, indem man annimmt, dass die 
Geräusche von der auf eine geeignete Temperatur erhitzten Ersatkonduktanz herrühren. 
Man bestimmt den Rauschfaktor der parametrischen Hohlraumverstärker der Type 
& Durchgangs— » oder « Reflexverstärker ». Die Rechnung wird dann auf den Fall 
eines Frequenzwandlers und auf den des parametrischen Wanderwellen Verstärkers 
ausgedehnt, Man untersucht ebenfalls das Rauschen im Falle einer einzigen Eingangs- 
Îrequenz und im Falle von zwei Eingangsfrequenzen. 


Beim Vergleich des Rauschfaktors des parametrischen Verstärkers mit dem des 
« Masers » bemerkt man, dass das Rauschen, welches beim ersten vom Hilfskreis 
(idie circuit) herrührt, und das welches beim zweiten von der spontanen Emisssion 
herrührt, beide mit den üblichen Annahmen durch dieselbe mathermatische Beziehune 
ausgedrückt werden kônnen. i 


Es werden schliesslich die Rauschcharakteristiken der verschiedenen parametrischen 
Verstärker (ferromagnetische, Dioden— oder Elektronenstrahlverstärker)  untersucht. 
Es werden die jprinzipiellen Arbeitsweisen dieser Vorrichtungen besprochen und die 
seit den Îetzten Jahrn auf diesem Gebiet erreichten Fortschritte erwähnt. 


« ACTA ELECTRONICA » consacrera ses 


prochains numéros aux sujets suivants : 


Les applications du silicium en électro- 
uique. 

Photomultiplicateurs destinés à la physi- 
que nucléaire. 


La Rédaction étudiera avec le plus grand intérêt 
tous Les articles originaux sur ces sujets, qui lui 
seront confiés. 
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